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BAND VI 1960 ÉEPETS 


Parametrische Verstärker 


Von H. Paul 


Gastvortrag am Institut für Hôhere Elektrotechnik der Fidgenôssischen Technischen Hochschule in 
Zürich, am 26. Oktober 1959. 


Nach einer eingehenden Analyse der Energie-Beziehungen in Netzwerken mit nichtlinearen Elementen 
werden Verstärkung, Bandbreite und Rauschzahl für parametrische Resonanzkreis-Verstärker, Frequenz- 
umsetzer und Lauffeldverstärker abgeleitet und diskutiert. Es wird gezeigt, dass man mit diesen Reaktanz- 
Verstärkern eine erhebliche Herabsetzung der Rauschzahl von Mikrowellen-Empfangsanlagen erzielen 
kann. | 


Après une analyse approfondie des relations énergétiques dans les réseaux contenant des éléments non- 
linéaires on calcule et discute le gain, la largeur de bande et le facteur de bruit de l’amplificateur paramé- 
trique à circuit résonnant, du convertisseur de fréquence et de l’amplificateur à onde progressive. Il 
est indiqué qu’on puisse réduire considérablement le facteur de bruit des récepteurs hyperfréquence en 
utilisant des préamplificateurs paramétriques. 


After a discussion of the energy relations in networks containing non-linear elements this paper deals 
with the gain, bandwidth and noise figure of the parametric amplifier of the cavity type, the parametric 
frequency converter and of the travelling wave parametric amplifier. It is shown that reactance amplifiers 
give attractive low noise figures when used as preamplifiers in microwave-receivers. 


À. Der allgemeine Fall der parametrischen Verstärkung 


1. Energiebeziehungen in Netzwerken mit nichtlincaren Elementen 
Für die folgenden Betrachtungen sei festgelegt, dass unter einem «nichtlinearen Element» 
entweder spannungsabhängige Kapazitäten oder stromabhängige Induktivitäten gemeint sind; 
allgemein gilt dann 
C = Co + k-f(u) 
bezw. 
NN) 


wobei der Nichtlinearitätskoeflizient ist. Die Funktionen f (4) bezw: f (i) künnen beliebigen 
Gesetzen folgen, jedoch sei der Einfachheit halber immer angenommen, dass (4) — w und 
£(i) = ist. Man ersetzt also die Kapazitätskurve in Abb. 1 für kleine Aussteuerbereiche durch 
die Tangente im Arbeitspunkt und hat dann z. B. 


(1) C= Co + k:u. 


Abb. 1 Strom i und Kapazität C einer «Varactor»-Diode 
in Abhängigkeit von der Vorspannung u. 


Auf eine solche nichtlineare Kapazität sollen nun zu gleicher Zeit zwei Spannungen #1 und ua 
mit den ganz verschiedenen und in keinem rationalen Verhältnis zueinander stehenden Fre- 
quenzen f1 und f3 wirken. Der Stromkreis für die Frequenz fi sei dabei vüllig getrennt von 
dem für f3, was z. B. dadurch geschehen kann, dass mit dem Generator für f1 ein ideales Filter 
F1 in Reïhe liegt, welches nur für f1 durchlässig ist, und das Gleiche ist im Stromkreis für f3 


der Fall (Ab. 2). 


Le Abb. 2 Zwei Quellen #1 und us mit den Frequenzen f1 und f3 wirken -über 
3 à q : À 
die Filter F1 und F3 auf die nichtlineare Kapazitât Co + k:u. Es fliessen 
Strôme durch Co jedoch nicht durch k:u. 


Der nichtlineare Kondensator C werde dabei im Ersatzbild durch die Parallelschaltung der 
unveränderlichen Kapazität Co mit der spannungsabhängigen Kapazität k : u dargestellt, wobei 


u = ui + u3 = U: cos (of + p1) + Us: cos (sf + 3) 
ist. 


Der Ansatz 


q=C'u = Co:(ui + u3) + k (ui + us)? 


ergibt für den Strom 


Le ot ps 


dé d 


Setzt man die trigonometrischen Funktionen bei 1 und u3 ein und führt die Differentiationen 
aus, so erhält man: 


ie = — 061 Co Un : sin (o1 f + 1) 


3 Cp” Us : sin («3 { + 3) 
—24k: Uz?: sin (2 o1 f + 21) 


— 203 k: Us? : sin (203 t + 203) 
— (w3 + 1) k- Ui : Us: sin [(o3 + 1) £ + 3 + œil 


— (cg — 61) * k: Ui : Us: sin [(o3 — «1) f + 93 o1]. 


Der Strom i setzt sich also aus 6 verschiedenen Komponenten zusammen, welche alle verschie- 
dene Frequenzen haben. Nach dem Schema von ABb. 2 kôünnen aber nur die beiden Komponenten 


ie1 = — 61 Co * Ur: sin («y f + o1) 
und 


1c3 = — 3 Co * U3 sin («3 PSE 03) 


fliessen. Der nichtlineare Teil k + 4 der Kapazität tritt also noch nicht in Erscheinung. Erst wenn 
man zusätzliche Kreise schafft, welche je ein Filter für die betreffende Frequenz enthalten, 
kônnen die Strom-Anteile mit 261, 263, (3 + &1) und (©3 — «1) fliessen (Abb. 3). 
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Abb. 3 Fügt man zur Schaltung nach Abb. 2 noch die Ausgleichskreiïse für die Seitenbänder f3 + f1 und f3 — f1, sowie für 2 fi 
und 2 f3 hinzu, so fliessen nun die Strôme mit den entsprechenden Frequenzen durch die nichtlineare Kapazität k -  hindurch. 


Dann bilden sich aber an den Widerständen Ro, R4, R5 und R& entsprechende Spannungen w», 
ua, u5 und ug aus, welche auf den spannungsabhängigen Teil k : # von C wirken. Der Ansatz 


für u müsste also berichtigt werden mit 


U—= U] F U3 Fu 
zu 


q = Co (u1 + u3 + ue 


Ua + u5 + ug 
Ua + U5 + ug) 
ua + u5 + ug)2 


k- (ui + u3 + u2 


Die Ausrechnung dieser Gleichung würde sehr umfangreich sein und weitere Frequenzkom- 
ponenten bringen. Schliesst man dagegen nur den Zusatzkreis für (©3 — «1) — «2 an, so wird 
die Analyse durchaus übersichtlich, denn man hat dann nur die drei Spannungen #1, ua und ug 


in die Rechnung einzuführen. 


Es wird dann mit 


(2) u1 = Ui: cos (on f + o1) 
ua = Un : cos («2 f + 2) 
u3 = U3: cos (w3 f + 3) 
und @2 = 3 — 01 
(G3) a = Co: (ui + u2 + u3) + k(us + u2 + u3)2 
bezw. 
Rs 
1e a = — «1 Co: Ui * sin (c1 f + 1) 
fé 


— «2 Co * Us: sin (co LS p2) 


— 3 Co: U3: sin (w3 f + 


- p3) 


— où k + Us: Ua * sin («1 f + p3 — 2) 


— 2 k + Ui * U3 : sin (co f + 


— 3 k: Us * Ui: sin (o3 f + o1 + po), 


- p3 — 1) 


da nur Strôme mit den Frequenzen 1, f2 und f3 fliessen kônnen. Es fliessen dann die drei Anteile 


1e = —1 Co Ui : sin (a é + o1) 
ice = — &2 Co U : sin (w9 f + 92) 
und iez = — ©3 Co Us : sin (w3 { + 3) 


durch die Festkapazität Co hindurch. Die drei weiteren Strôme 
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(4) 


und 


Îky = —Q1 k Us Uz : sin (on f + 3 — 92) 


Îk9 = — 9 k Ui U3: sin («2 f + p3 — 1) 


Îk3 = — 3 k U; Us: sin (og t + o1 + po) 


gehen durch die spannungsabhängige Teilkapazität k :  hindurch (Abb. 4). 


Abb. 4 Fügt man zur Schaltung nach Abb. 2 noch den 
Ausgleichskreis F2 — r2 für die Strôme mit der 
Frequenz f> = fs — f1 hinzu, so kann auch der 
Strom x, fliessen, welcher nun den «Signal- 
strom» i« Verstärken kann. 


Diese Teilkapazität, welche den veränderlichen Parameter der drei Kreise darstellt, sei in der 
Folge als «Reaktor» bezeichnet. 
Der Strom ik ist proportional zu den Spannungen 1 und us. Er fliesst durch den Kreis F2 — r2 
und erzeugt dort die Spannung wo, welche einerseits den die Festkapazität Co durchlaufenden 
Strom ic bestimmt, andererseits aber auch die Grôsse der Strôme x, mit fi und ix3 mit f3 
steuert, welche durch den Reaktor fliessen. Insbesondere entsteht durch das Zusammenwirken 
der «Pumpspannung» u3 und der Spannung ua der Strom ix, mit der Frequenz f1. Sieht man 
u als eine «Signalquelle» an, welche einen Strom ie, durch Co liefert, so kann man den Strom 
y als «Zusatzstrom» auffassen, welcher je nach Phasenlage den Strom ic, verstärkt oder schwächt. 
Will man nun energetisch untersuchen, welche Leistungen im Reaktor umgesetzt werden, 
so hat man nur die zeitlichen Mittelwerte von 


also 


Di = Uifki 


T 

= 1 | 

a + J midi 
ù 


zu bilden. Man findet leicht 


«1 k Ui Us U3 


] 


té 
A il sin (@ £ + p3 —p2) cos (wo { + o1) dt 
0 


il ; 
io ei k Ui Us Us : sin (p3 — 92 — 1). 


In gleicher Weise ergibt sich 


Es wird also 


(52) 


(Sb) 
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1| : 
pa = — > @9 k Ui Ua Us sin (03 — pe — 1) 


1 : \ 
p3 = DS k U Us Us : sin (p3 — p2 — 1). 


für 8 = fi + 2. 


Das sind die wichtigen Energierelationen für den parametrischen Verstärker, die wohl erstmals 
von Manley und Rowe aufgestellt worden sind [8]. Sie besagen physikalisch, dass die vom Pump- 
generator (f3) in den Reaktor hineingepumpte Leistung pro Hertz als gleichgrosse relative 
Leistung pro Hertz in den «Signalkreis» (f1) und in den «Ausgleichkreis» (f2) wieder aus dem 
Reaktor hinausgeht. Dem Signalkreis wird durch das «Pumpen» Leistung mit fi zugeführt, es 
entsteht also eine Verstärkung. — Man kann aber auch das Signal mit der Frequenz fi in den 
Signalkreis bringen und es mit der Frequenz f> aus dem Ausgleichkreis II wieder entnehmen. 
Auch dann hat man Verstärkung, da dem Ausgleichkreis ebenfalls Leistung zugeführt wird. 


Die Lage der drei Frequenzen, Signalfrequenz f1, Differenzfrequenz f2 = fs —f und 
Pumpfrequenz f3 zeigt schematisch Abb. 5. 


Abb. 5 Frequenzlagen für parametrische Verstärkung beim Pumpen mit 
der Summenfrequenz f3 = fi + f2 0 f F7 Le F 


Zugleich ist angedeutet, dass beim Übergang von f1 nach fo eine Frequenzumkehr stattfindet. 


Es wurde oben zunächst willkürlich der Ausgleichkreis für die Frequenz fo — f3 — fi fest- 
gelegt, und man muss daher auch den Fall fo = f3 + fi einer gleichen Analyse unterzichen. 
Mit den Ansätzen 

CCR" 


U—= UE Uo EU 


O2 = O1 + &3 
findet man die im Reaktor k - u fliessenden Strôme: 
(6) iky = — &1 À Uo Us : sin («y f + 92 — 3) 
ie = — 9 k Us Us: sin (o9 f + 3 + 1) 
ixs = — 63 k U U : sin (03 + p2 — 1) 


Die Stromverteilung bleibt wie in Abb. 4 gezeigt bestehen. Wenn man aber den Leistungsfluss 
im Reaktor durch Bildung der zeitlichen Mittelwerte untersucht, so ergibt sich nun 


js 
_ 1 : 
fi = — Jiia di 
0 
«1 k Ur Us Us 


GE 
EX Pre ET | cos (er 2 + qu) sin (1 + pa — ps) di 
0 


il a 
Pi 7 1À Ui Us Us: sin (o1 — 2 + 3) 
und 


se 1 ; 
PE k Ur Uo Uz : sin (p1 — 2 + 3) 


JF 


De 1 
p3 = + 7 %3k Us Us U3 : sin (01 — 2 + o3) 


Dann lauten die Gleichungen von Manley-Rowe: 


fs=f2—fñ 


Das besagt, dass nunmehr dem Signalkreis die relative Leistung p1/o1 entzogen wird, er wird 
also bedämpft. Die dem Signalkreis entnommene Leistung pj — p1 geht aus dem Reaktor als 
p2 hinaus und wird dem Ausgleichkreis zugeführt. Die Leistungsverstärkung v kann sofort an- 
gegcben werden; sie ist 

pz _ fe 
(8) = + 

Det 


Man hat also eine Leistungsverstärkung verbunden mit Frequenzumsetzung von f1 nach fe. 
Selbstverstindlich muss fo > f1 sein, will man Verstärkung erzielen. 
Das Schema der Frequenzlagen ergibt sich aus Abb. 6. 


£ Abb.6 Frequenzlagen für den parametrischen Verstärker beim Pum- 
0 ñ j un q 8 
7 3 Ë pen mit der Differenzfrequenz f3 = fo —f1 


Man sicht, dass nunmehr keine Frequenzinversion stattfindet. Will man Verstärkungen von 
10 bis 20 db erzielen, so sind Frequenzumsetzungen von 1 : 10 bis 1 : 100 nôtig; diese Art von 
Verstärkern ist also wegen der relativ hohen Pumpfrequenzen nur für Signalfrequenzen unter 
1000 MHz geeignet. 


Das allgemeine Blockschaltbild für den parametrischen Verstärker zeigt Abb. 7. 


Abb.7 Blockschaltbild des parametrischen Verstärkers 
mit negativem Widerstand 
PO 


Man beachte, dass in den Signalkreis die sehr kleine Eingangsleistung p; hineingegeben und aus 
dem gleichen Kreis die verstärkte Leistung p1, welche der Reaktor liefert, an die Last oder den 
Empfinger abgegeben wird. Weiterhin folgt aus den Manley-Rowe-Gleichungen, dass p1 sofort 
Null wird, wenn man die Leitung Reaktor-Ausgleichkreis unterbricht, so dass p2 nicht fliessen 
kann. Der Ausgleichkreis muss die Leistung pa unbedingt aufnehmen. Ein vôllig verlustfreier 
Schwingkreis als Ausgleichkreis wäre fehl am Platze. 
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Da der Reaktor eine reine Reaktanz C oder L ist und Reaktanzen nicht rauschen, muss sich 
der parametrische Verstärker durch eine sehr kleine Rauschzahl gegenüber Rôhrenverstärkern 
auszeichnen. 


Wie bereits erwähnt, ist es auch môglich, die verstärkte Leistung aus dem Ausgleichkreis 
mit der Frequenz fo zu entnehmen. Diceser Verstärker, dessen Blockschema Abb. 8 zeigt, ist nicht 
ganz so günstig wie der Verstärker von Abb. 7, da er sehr leicht unstabil wird. 


Abb. 8 Blockschaltbild des parametrischen Konverters 
mit negativem Widerstand. 


Beide Verstärkerschaltungen zeigen, dass in den Signalkreis eine verstärkte Leistung zurück- 
geliefert wird; es liegt also echte Rückkopplung vor, die bei zu hohen Entdämpfungen zur 
Selbsterregung führen kann. 


Anders liegt der Fall beim Konverter mit f3 — fo—f1. Die Gleichungen (7) haben ergeben, 
dass in diesem Falle keine Leistung in den Signalkreis zurückgeliefert wird; es liegt also keine 
entdämpfende Rückkopplung vor. Man hat somit einen stets stabilen Verstärker mit der maxi- 
malen Verstiärkung 

hf 


fi 
Für diesen Verstärker gilt das Blockschema von Abb. 9. 


Vmaxss 


Abb. 9 Blockschaltbild des parametrischen Konverters 
mit positivem Widerstand und f> = f3 + f1. 


Zum Schluss dieses Abschnittes sei noch erwähnt, dass es beim Konverter natürlich auch môg- 
lich ist, fi > fo zu wählen; d. h. f3 — f1 —f2. Dieser Konverter ergibt dann anstelle einer Ver- 
stärkung eine Abschwächung, welche durch 


ane 
int 


gegeben ist. 


2. Der Resonanzkreis-Verstärker, Maschengleichungen und negativer Widerstand 


Nach den bisherigen mehr physikalischen Überlegungen und Rechnungen soll jetzt der 
parametrische Verstärker nach den Regeln der allgemeinen Elektrotechnik untersucht werden. 
Das noch sehr stark idealisierte Schema von Abb. 4 muss also den praktischen Verhältnissen 
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näher gebracht werden. Die Signalquelle #1 mit dem idealen Filter für f1 und die Pumpquelle 
uz mit dem Filter für f3 seien durch die Parallelresonanzkreise I und III mit den Resonanzfre- 
quenzen (1 und Q3 ersetzt. Ebenso habe der Ausgleichkreis jetzt die Gestalt des Parallelresonanz- 
kreises II mit der Kreisfrequenz Q2 (Abb. 10). Die von der Antenne gelieferte Leistung pi gebe 
der Generator mit dem Strom i1 = 11 * cos («1 f + 1). Der Generator habe einen reinen Ohm- 
schen Leitwert Ge, die Verluste des Kreïses I seien durch den Leitwert G1 und die an Kreis I 
angekoppelte Last (Empfingereingang) sei durch den Leitwert Gr gekennzeichnet. Da alle drei 
Leitwerte parallel liegen, kônnen sie durch den einen Leitwert Gm1 — Gg + G1 + Gx dar- 
gestellt werden. 


mess 


Abb. 10 Allgemeines Schaltbild des parametrischen Ver- 
stärkers. 


Der Reaktor k + u hat zwar noch eine Festkapazität Co, welche aber einfachheitshalber in C1, C2 
und C3 enthalten sein müôge. Die drei Resonanzfrequenzen Q1, Qo und Q3 liegen weit ausein- 
ander, und es ist (1 + (Qo — O3. Für die drei Spannungen w1, 2, ua gelten die Gleichungen (2), 
für den Reaktor C die Gleichung (1). 


Dann erhält TAAaMEe 
îx — ik (1) + io (@2) + Îx3 (@3) 


mit den fx, aus den Gleichungen (4). Man kann nun sofort für jeden der drei Kreïse die Maschen- 
gleichungen aufstellen, da jeder Kreis nur in der Umgebung seiner Resonanzfrequenz zu be- 
trachten ist. Führt man die komplexen Spannungen 


0) Di= Ui-cis 
und die entsprechenden komplexen Strôme I; ein, so hat man 


Îk1 = ja k- Uo* : Ua-eicit 
mit 
Us* = Us eivs 
Das ergibt dann M 
Li = Ui*(Gm + jB1) + j o1 k + Uo* - Us, 


wobei B1 = «1 C1 — 1/1 La ist. 


Ebenso wird 
2 = 0 = Us: (Go + j Ba) + j 2 k Ui* : Us 
und 2 L 

13 = Us: (G3 + jB3) + j 3 k Un Us. 


Von dem Pumpgenerator 3 kann man annehmen, dass er stets genau auf der Resonanzfrequenz 
Q3 liuft; dann ist B3 — 0. Dagegen ist es môglich, dass die Signalquelle #1 gegen Q leicht 
verstimmt ist; es ist also 


(10) = A 
100 


Dann muss aber auch w2 gegen (2 verstimmt sein, also wo» & Qo. Man bekommt somit: 


(11a) Ui * (Gi + j Ba) + j 1 k Uo* Us 
(11b) Us : (Ge + j Be) + j 2 k Ui* + Us 
(11c) TE + G3 + jQ3 k + Ur Uo. 


Das sind die Maschengleichungen für das Schema von Abb. 10. Man findet leicht aus ihnen 
den Eingangsleitwert G; — 11/U1, denn es ist nach (11b) 


Ui + Us: Go + j we k-| Ui [2 + Us = 0 


nr . HET 
Un Ua = —j 2 : Uz 
Ga 
und das ergibt mit (11c): 
" ae EAU | 
w2 (3 k2-| U| . Be ee 
Ca _ CAC il = ] 
Setzt man 
G2:G 
(12) + = Uo?, 
«2 (3 k2 
so folgt: Al 
_ LB: G 
(13) Us — = Fa 
GC -1[1 : 2 | 1 | 
G2: Ga 1G, | Fe 


Eine einfache Abschätzung zeigt, dass Uo in der Grôssenordnung eines Volt liegt, wogegen Ui 
hôchstens von der Grüssenordnung Millivolt ist. Man kann also für die weitere Rechnung 
| U1/Uo |? gegen 1 vernachlässigen und hat damit 
_ I 
(14) Us = = Us 
G3 


Man erhält dann aus GL. (11a) und (11b): 


(15) G; = Gr — nes er 5 Bi _ ee ue, 
ee) Ga(r+ (2) 
GI. (15) zeigt das Auftreten eines negativen Leitwertes 
«1 2 k2 U3? Go 


1 Den aire) 
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Man kann damit schreiben : 


(17) 


Der negative Leitwert — G liegt parallel zum Gesamtleitwert Gr des Kreises I und entdämpft 
diesen. Zugleich tritt aber noch ein Blindleitwert B — G : B2/Gz auf, welcher den Kreis I ver- 
stimmt, wenn &1£ (y ist. Durch die «gepumpte» Reaktanz k - u wird im Zusammenwirken 
mit dem Ausgleichkreis II die Entdämpfung erzielt. Abb. 11 zeigt das Ersatzschaltbild dazu. 


Abb. 11 Ersatzschaltbild für den parametrischen Verstärker 
nach Abb. 10. 


Im Falle genauer Resonanz der Signalfrequenz f1 mit der Eigenfrequenz Q1 des Kreises I ist 
«1 = (1 und w2 — Qo und damit B1 — 0 und B2 = 0. Dann ist 


ke 
Ga 


wenn Us die «Pumpspannung» an der Reaktanz ist. Man sieht also, dass man durch Erhôhen der 
Pumpspannung zu jedem beliebigen Grad der Entdämpfung kommen kann. 
Wenn o1 Z (1 ist, kann man setzen 


G = Gr —— Go = Gr == i Us?, 


ae = Q + Aw 
oder 
(18) Nu @1 — Qi Re Ao 
Q; Q; 


Da mit der Summenfrequenz gepumpt wird 


fs = fe 


ist dann 
(19) w2 = Qo — A = (9 — 50" 
wegen der Frequenzinversion. 
Somit ist 

B Q 

2) 0 

Go Q 

und 
Q 
G 1 d 

(21) Gi = Gr, — L +1 B1+ G à 


a] pre) 
+ (2307 @ 1 + 256 @ 


Mit den neuen Varactor-Dioden kann man k — 10-12 F/Volt erreichen. Bei f1 = 500 MHz, 
fe = 1500 MHz, Ge = 1074S und U3 = 10 mV erhält man Go 300 : 1076 S. Bei einem 
gut angepassten Resonator für f1 — 500 MHz hat man für Gr, mit Werten in der gleichen 
Grôssenordnung zu rechnen. 
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3. Verstärkung und Bandbreite 


Die Verstärkung v ist definiert als das Verhältnis der Ausgangsleistung Po, welche im Be- 
lastungsleitwert Gr, umgesetzt wird, zur maximalen vom Generator # entnehmbaren Lei- 
stung P;. 


P; 
Nun ist gemäss Bild 11 : 
re 
P; = 
4 Gg 
und æ 
Po = Ur? * Gr 
Weiterhin ist bei genauer Resonanz, d.h. w1 = (1, 
_ I 
U1 = £ 
(Gr = Go) 
Also 
VG;°G 
(22) Vmax en 8 £ 
(Gr1 — Go)? 


Es interessiert aber auch der Frequenzgang v (1) der Verstärkung, der sich aus 


Re L 
A 
berechnet zu: 
4G$°G 
(23) EN = k Q 2 
1 
Got O2 
Go 2 Q 


Q: 1h 


In diesem Ausdruck sind alle Werte fest mit Ausnahme der Verstimmung à = («1 — Q:)/Q, 
die in den Nennern im Quadrat auftritt. Der Verstärkungsabfall bei zunehmenden Werten von 
à muss also beträchtlich sein. Der Verstärkungsabfall von vmax auf 0,5 vmax (3 db-Punkt) 
ergibt aus Ô1 die Bandbreite des Verstärkers: 


Œ 2 
2 (Gr — Go)? = | Gr — = ; 
1 + É à p1 @) 
Q; \ 2 
Go Q À 


HAT NOT O1 : 

122 É SE | 
MORE 

Die Verstimmung Ô hat einen grossen Einfluss als Faktor 4 32 im zweiten Summanden auf der 


rechten Seite, dagegen ändern sich die beiden Nenner nur unwesentlich mit à gegen eins, da ja 
nur kleine Verstimmungen betrachtet werden. Man erhält so angenähert: 
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Q 
2 (Gr — Go)? & (Gr — Go)? 4912 (Gn° Or Got _ : Q2)? 
2 
oder 


Gr —G 
281% T1 2 


Q 
Gn Qi + Go: 5 @ 


Somit ist die relative Bandbreite des Verstärkers 


Gr — Go 


(24) B#& 


Q: _ 
Qù\ Gn + Go = 
TEEN 20 Q où 


Nun ist nach GI. (22) die max. Verstärkung 


4 Ge 5 GL 
V — 
M (Cri C UE 
also " 
—— DÉC 
(25) Bi Vous r ns V - = = 
Q (Gr open a) 
; Q Q 


Eine rohe Abschätzung über das zu erwartende B : J v-Produkt eines Verstärkers erhält man, 
wenn man annimmt, dass G1 gegen Gg + Gr verschwindend klein sei und Gy — Gr, gemacht 
werden kann. Dann wird nämlich 


1 
BiVmss Sr ua 


TS 
O1 D À 


also eine nur von den Daten der beiden Kreise abhängige Konstante; das ist bekanntlich das 
Kennzeichen eines durch Rückkopplung entdämpften Verstärkers. 

Zum Schluss dieses Abschnittes sei noch eine Bemerkung zu Gl. (23) gemacht. Da Go pro- 
portional zur Pumpleistung Ph — Uz3?/G3 ist, wird für Ph = 0 auch Go = 0. Damit geht aber 
GL. (23) in die bekannte Gleichung für die Leistungsübertragung in einem einfachen Resonanz- 
kreis über: 


= 4 Ge Cr £ 1 x 
Gr? (1 + (28Q1)? 


mit der Bandbreite 


1 
Bo = — 
Q 


Wenn also die Pumpaquelle eines parametrischen Resonanzkreisverstärkers vor einem Empfänger 
ausfällt, so bleibt die Übertragung erhalten, wenn auch unter Einbusse an Verstärkung. 
4. Die Rauschzahl des Resonanzkreis-Verstärkers 


Es ist schon wiederholt darauf hingewiesen worden, dass sich der parametrische Verstärker 
durch eine sehr kleine Rauschzahl auszeichnen müsse, da die Verstärkerleistung von einer Reak- 
tanz geliefert wird. 
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Die Rauschzahl eines Verstärkers ist bekanntlich definiert durch den Quotienten aus dem 
Signal- zu Rauschleistungsverhältnis am Verstärkereingang und am Verstärkerausgang: 


#1 
be La SENS 


SE 
N/0 


î 


(26) 1e 


Das Verhältnis 


ist bekannt. 
Die Rauschleistung im Eingang ist bei gegebener Bandbreite B 


NEO: 
so dass man erhält 
N 
(27) FREE Lee 
v-k ToB 


Bei Resonanz ist 


(28) Fe Gr — Go s No 


416. Gr ED 


Die im Verstärker erzeugte Rauschleistung No, welche im Ausgang wirksam wird, kann aus 
den Maschengleichungen (11) leicht berechnet werden. Man muss nur eine Rauscheinstrômung 
1 statt 11 und eine weitere Rauscheinstrômung L,, in Kreïs 2 (statt Jo — 0) einführen. Von der 
Pumpe her bleibt der Strom 13 bestehen, da LB ja relativ gross ist und 1,, dagegen verschwindet. 
I wird Null, da ja No nur Rauschleistung, aber keine Signalleistung enthalten soll. 

Man hat also 


(29) Lei = Ur Gi + j où1 R Urs* * Us 
> — UC + je k: Ur, * + Us 
I = Us: G3 


und daraus 


Été DS se Ir2* J er 2  Lro* os Ur à Gi 
al+(&)] % J af+(à)] 
: G2 G2 


Bildet man nun die Absolutwerte, so kann man das auf der linken Seite entstehende Glied mit 
TZ  Iro* wegfallen lassen, da ja Zr, und 1,,* nicht korreliert sind. Man erhält somit 


&1? k2 Us? 


cafe (8) 


No — | Uni (2° GL 
EME 
| Gil? 


HÉALEN RE EE | Un 2 +] Gi lé 


Nun ist 
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und 


«12 k2 U3? o1 G 
ne 
2 | ra 
G2 | IE 
Es wird also 
: à G N 
PARA CC 


O2 G2 k v° GL 
Weiterhin ist 


da der Generator auf der Bezugstemperatur To liegt, während der Leitwert G1 des Kreises I auch 
auf einer anderen Temperatur T liegen kann als der Generator. 


Sodann ist 
LT AE TERB CG; 


da der Ausgleichkreis gleiche Temperatur wie der Signalkreiïs hat. 
Man erhält also 


(30) 


Man beachte, dass nicht nur G1, sondern auch der negative Widerstand G rauscht. 
Einen Näherungswert für F erhält man, wenn man G1 & 0 und Gr, — Gg setzt. Dann wird 


T 
(31) FD SUR 


To O2 


Die Bezugstemperatur To ist 290°K. Im allgemeinen wird man T — To nehmen, d.h. den 
Verstärker auch bei Zimmertemperatur betreiben. Das Verhältnis 1/2 wird in vielen Fällen 
_— wie weiter unten noch gezeigt wird — ungefähr 1 : 3 sein, so dass man als Richtwert für 
den Rauschfaktor des parametrischen Verstärkers mit 


F&1,7 oder 2,3 db 


rechnen kann. Man sieht aber, dass eine Herabsetzung der Temperatur des Verstärkers z. B. 
auf die Temperatur der flüssigen Luft T — 80°K, eine wesentliche Verbesserung bringen kann, 
da man dann auf 

F#&1,18 oder 0,75 db 
kommt. 

Bei den Molekularverstirkern muss man mit der sehr tiefen Temperatur des füssigen Heliums 
arbeiten, bei den parametrischen Verstärkern kann man auch mit sehr tiefen Temperaturen arbeï- 
ten, man muss es aber nicht. Ob die sehr kleinen Rauschzahlen, welche man so erreichen kônnte, 
wirklich noch eine Verbesserung der Gesamtanlage — Antenne — Kabel — Empfinger — 
bringen kann, muss in den einzelnen Fällen sehr genau untersucht werden. 

Bei der Berechnung der Rauschzahl F, welche zur GL. (30) führte, ist angenommen worden, 
dass im Pumpkreis keinerlei Rauschstrôme vom Pumpengenerator her fliessen. Diese Annahme 
ist wohl im allgemeinen gerechtfertigt, wie man aus den gemessenen und berechneten Rausch- 
zahlen von einigen in den USA ausgeführten parametrischen Verstärkern entnehmen kann. Es 
unterliegt aber keinem Zweifel, dass Rauschstrôme bzw. Rauschspannungen aus der Pump- 
quelle sowohl mit der Frequenz f1 als auch mit der Frequenz f2 auftreten kônnen, und diese 
erhôhen natürlich die Rauschzahl F. Man kann dazu wie folgt rechnen: 
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Die Maschengleichungen für die Rauschkomponenten werden neu aufgestellt mit den 
Rauschstrômen 1,,’ und 152’ sowie den Rauschspannungen Ur,’ und Ur’ für die Frequenzen 
fi und fo. Man erhält also analog zu Gl. (29): 


(32) L' + Urs' GTS jo k Urs * * Us 
Lra’ = Ur’ * Go + j 2 k Uri * : Us 
I = Uz: G3 


In gleicher Weise rechnet man nun wie oben weiter und erhält 


(CRE 1e 
EURE LAPS, REA 
O2 G>2 v * GI, 


Vs 


Da Z;,’ und 1:,/* aus dem Generator 13 kommen, welcher mit der Frequenz Q3 l'äuft, kann man 
nun diesen beiden Strômen keine Quellen zuordnen, welche durch Ergiebigkeit und Leitwert 
definiert sind. Man kann daher nur unter Bezugnahme auf die Definition der Rauschzahl F 
nach Gl. (27) schreiben 


No’ 
De RÉLISD 
V 


und erhält so die zusätzliche Rauschzahl 
| La LÀ MRC ICS | ro |? 


(33) p=— Î > 
4k To B Gg wo G2 4kToBGe 


Damit wird dann die totale Rauschzahl des Verstärkers 


(34) 


TN CT 1 … | E' |2 O1. G | Jro’ [2 » 


D Cl AETIbe eo CA Etes 


Die beiden zusätzlichen Rauschstrôme 1,,’ und 15’ sind schwer abzuschätzen und noch schwerer 
zu messen, da sie ja frequenzmässig weit von der Frequenz fs des Pump-Generators entfernt 
liegen. 

Es künnen schliesslich noch statistische Schwankungen in der Grüsse k des Reaktors auftreten, 
welche sich ebenfalls als Rauschen äussern. Obgleich diese Schwankungen im allgemeinen sebr 
schwach sein werden, so dass man sie nicht zu beachten braucht, sind sie doch von Heffner und 
Wade [13] theoretisch behandelt worden. Wir glauben, an dieser Stelle nicht weiter darauf ein- 
gehen zu müssen. 


B. Der Sonderfall f, — f2 — f3/2 


Es sei hier nur kurz auf den speziellen Fall eingegangen, wo die Pumpfrequenz genau das 
Zweifache der Signalfrequenz ist. 

Im vorigen Abschnitt war immer vorausgesetzt, dass f1 und f2 weit auseinander liegen. Das 
ist nicht mehr der Fall, wenn f3 — 2 f\ ist, da dann fo — f1 und somit der Ausgleichkreis mit 
dem Signalkreis identisch wird. Man hat dann das Schema von Abb. 12 der Rechnung zu 
Grunde zu legen. 
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Abb. 12 Allgemeines Schaltbild des zweikreisigen 
NE 2 RS parametrischen Verstärkers mit f3 = 2 fi. 


tk 
+ ch 


Mit den Ansätzen 


C =Co+k:'u 


u1 = Ui : cos (1 f + o1) 
u3 = U3 : cos (o3 f + 3) 


erhält man nun die beiden Strôme 


Îky = — 1 k Us : U3: sin (eo f + 3 — 1) 
und 


il 3 
Îxo = —— 3 k U;? sin (3 Per 21), 
2 
die im Reaktor fliessen. Analog zu Gl. (11) ergeben sich dann die beiden Maschengleichungen zu 
(35) Li = U1: Gi + j o1 k Ui* - Us 
= Eve 1 Ce 
L = Us G3 is Ui? 


Da Ur < Ug ist, kann man mit genügender Genauigkeit für kleine Signale schreiben 


und bekommt damit 


U: Ui 
oder 

G; —= Gi + ] 1 L U3 . ei(ps —2 1) 
Die weitere Annahme, dass «3 = (3 sei, also G3 = G3 und 63 — 0, ergibt dann 


(36) Gi = Gm + où k Us: sin (21) + j [B1 + o1 k Us cos (21)]. 


Das Auftreten des Phasenwinkels 61 ergibt nun eine Bedingung für maximalen negativen 
Leitwert, nämlich 


(37) sin (21) = —1 


Man hat dann 


also 


Im allgemeinen wird die Bedingung (37) nicht genau erfüllt sein, und dann ist 


(38) Gi = Gr — Go: sin (21) + j [B1 — Go: cos (21)] 
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Die Leistungsverstärkung berechnet sich genau wie im allgemeinen Fall, und man findet leicht: 


(39) Eee 
| Gi? 
bzw. 
(40) Vmax = ER CL 
(Gr — Go)? 


Von besonderem Interesse ist die Rauschzahl F. Sie ergibt sich aus 


je —= Ur, Se G; 
und 
= - T G = _ 
[B1l2= 48 ToBG,(1+ | =|0,,[2:| Ge 
unter Beachtung, dass < 
| Un (2° Gr = No 
ist, Zu 
(41) Het Re 


v-kToB res 


Vergleicht man diesen Rauschfaktor mit Gl. (30), so sieht man, dass das zusätzliche Glied 
o1/c2 : G/Gg hier fehlt. Im allgemeinen Fall des parametrischen Verstärkers f + fo = fs 
rauscht also der negative Leitwert, im Spezialfall fs — 2 fi rauscht er dagegen nicht. Das künnte 
zuweilen als Vorteil gewertet werden, doch ist immer zu beachten, dass die Phasenbedingung 
zugleich Nachteile bringt. Eine genauere Analyse des Spezialfalles zeigt ausserdem, dass er eine 
etwas grôssere Bandbreite ergeben kann als der dreikreisige Verstärker. 


C. Der parametrische Frequenzumsetzer. 


Gelegentlich der Ableitung der Manley-Rowe-Gleichungen ist schon darauf hingewiesen 
worden, dass auch eine Leistungsverstärkung mit gleichzeitiger Frequenzumsetzung von fi nach 
f2 môglich sei. Bleibt man beim Pumpen mit der Summenfrequenz, f3 = f1 + fa, so ändert 
sich im physikalischen Verhalten dieses Konverters gegenüber dem Verstärker ohne Frequenz- 
umsetzung nichts Wesentliches. Der negative Leitwert — G wird auch wieder dem Signalkreis 
angeboten; damit erfolgt die Entdämpfung des Signalkreises, also die Verstärkung des Signals, 
welche bis zur Selbsterregung dieses Kreises gehen kann. Man kann also theoretisch beliebig 
hohe Verstärkungsgrade erreichen, muss aber auf die Môglichkeit der Unstabilität Rücksicht 
nehmen. 

Anders liegt der Fall beim Pumpen mit der Diferenzfrequenz, f3 — fo —f1. Wie GI. (7) 
zeigt, wird nun keine Leistung in den Signalkreis zurückgeliefert, ein negativer Leitwert tritt 
also nicht auf, der Verstärker bleibt immer stabil. Die maximal erzielbare Leistungsverstärkung 
ist allerdings auf vx max — 2/1 begrenzt. 

Von beiden Konvertertypen sollen im Folgenden Verstärkung, Bandbreite und Rauschzahl 
berechnet werden: 

a) Konverter mit fz = fo + fi. 


Im allgemeinen Schaltbild erhält man für beide Konvertertypen gegenüber Abb. 10 nur 
die unwesentliche Ânderung, dass der transformierte Lastwiderstand Gr, nunmehr im Kreis II 


erscheint (Abb. 13). 
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Abb. 13 Allgemeines Schema der parametrischen 
Konverter gemäss Abb. 8 und 9. 


Dementsprechend ist jetzt: 
(42) Gr = G1 + Ge 
Gre = G2 + GL 


Mit dieser kleinen Abänderung bleiben die Maschengleichungen (11) bestehen. Der negative 
Leitwert ist dann 


(43) 


Die Verstärkung vx berechnet sich nun aus dem Verhältnis der Ausgangsleistung in Kreis IT zur 
verfügbaren Generatorleistung in Kreis I 


P 
= OT 
Nun ist ne 
Pou = Uz: Uz* : Gr 
l ? D * 
ARS Nr 
4 Gg 


und man findet nach einfacher Zwischenrechnung: 
G 4 Ge G 
(45) PARRLECR D s CL ; 
°  (Gn—G?+ (5: —G | 


Für genaue Resonanz, ©1 — Qy, 2 — Oo, ist B1 = B2 = 0 und somit 


(46) 
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Je mehr sich G bei Erhôhung der Pumpspannung Us dem Wert von Gy1 nähert, desto hôher 
wird Vx max, Was also theoretisch beliebig hoch werden kann. 
Da 
[Op] G 
(47) Vk max = "5 — * VVerstärker 
1 GT 
ist, sicht man, dass dieser Konverter bei grossen w2/o1-Verhältnissen mit kleineren Pumpleistun- 
gen gleiche maximale Verstärkung liefert wie der Resonanzkreis-Verstärker. 
Ausserhalb der Resonanz ergibt sich die Verstärkung aus GI. (45) analog wie in GI. (23) zu 


Mere. 
: 2 : 5 5 
G 2 Gi de Q2 
GT O 5 - 452: Ga Q1 + 5 0 5 
1 1 
2 1 Lx 
1+ (255 Q) + (56 @) 
Bezieht man dies wieder auf den reinen Verstärker, so hat man 
D a 
©1 Gr 
(49) Vk (c1) a Q : 2 ù ie 
1e É 5 a Qz2 


Vk (a) — V9 * VVerstärker 


Die Auftrennung der Gesamtverstärkung vx in die zwei Faktoren va und v, lässt leicht die 
Bandbreite des Konverters abschätzen. Da nämlich für hohe Verstärkungsgrade G— Gm geht, 
wird 


eu 
nn @1 Gr 
1 + b ù GE où) 


sein und nahezu konstant bleiben. Die Bandbreite für den v2-Anteil bestimmt der Nenner von 
va, und das ist gerade die Bandbreite des Kreïses II. Diese ist aber wesentlich grôsser als die des 
Verstärkers VYerstärkers SO dass letztere praktisch allein die Bandbreite des ganzen Konverters 
bestimmt. Man kann daher mit genügender Genauigkeit schreiben mit GI. (24) 


(50) BKkonv © O 
Q1 Gn1 + G Ge Q2 
2 


Die Rauschzahl F dieses Konverters ist nach dem bereits angegebenen Wege leicht zu berechnen, 
wenn man nur beachtet, dass No = | Uro 2 * Gx ist. Man erhält so: 
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(51) F=1:- = 
mit dem Grenzwert 


ï. 
(52) Fe le 


b) Der Konverter f3 — fa — fi 


Für diesen Konverter, der, wie schon erwähnt, viel interessanter zu sein scheint, kann man 
die Maschengleichungen genau so ableiten wie für GL. (11). Man geht dabei aus von den GL. (6a, 
b, c) und erhält sofort 


(53) D = Ui: G1 + j oi k: Ur: Us* 
0 = Us: G2 + jwk: Ui: Us 
13 = Us G3 + j03 k: Ui* : Us 


Da wieder genaue Abstimmung des Pumpkreises angenommen werden kann, wird 


l3 = Us: G3, 
und man findet leicht 
_ L Be «1 ©2 k? U3? 


Ui G2 


mit 


G1= Gn + jB1 
Ga = Gro + j Bo 
Die Trennung von Realteil und Imaginärteil liefert dann 


1 G)2 k2 Uz3? = B2 G)1 O2 k2 Us? 


Bi 2 
= | 


Es wird also diesmal dem Eingangskreis durch das Pumpen ein positiver Wirkleitwert 


(54) Gi = Gn + 


(®) 
F 
Pres 
Ft 
+- 
re 
DIE 
[Q] 
ds 
+: N 
N 
(@) 
+ 
LC] 
pr el 
[= 
+ 
Pres 
œ 
[No] 


(55) Fr. «1 2 k2 U3? Æ Go 


angeboten, der Kreis also bedämpft. 
Man hat somit 


(56) 


oder 
(57) G; = (Gri + G) + j (B1 —B) 


Durch das Pumpen ergibt sich eine Vergrôsserung des Realteiles und eine Verkleinerung des 
Imaginärteiles des Eingangsleitwertes. Der Konverter bleibt also stets stabil. 
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Die dennoch auftretende Leistungsverstärkung vx, welche die Manley-Rowe-Gleichungen 
(7 bezw. 8) bereits zeigten, berechnet sich wie folgt: 


Es ist Fa 
PoRetTAsÈCr 
VE — = = 
Pi ET 
4 Gg 


Aus den GI. (53) folgt unmittelbar 


(58) 4 Di 24 O2 4 Ge GL Ce O2. NN: 
I @1 Gre o1 Gr'| Gil? 
Für Resonanz ist 
O1 Ge 02 Bi Dr 0 
und 
(59) re Q Co, MAGECGrE 


O1 Gr (Gm + Go)? 


Im günstigsten Falle kônnte man G1— Ge — O0 und Gr, — Go haben. Dann wäre mit 
Gr = G1 + Cr und GTre = G2 + GL 


Q x Gg Gx < Qo 
Q1 : Gni * Go Q 


(60) VKk max opt. — 


wie bereits in GL (8) gezeigt wurde. 
Der Konverter bleibt also stabil, auch bei maximaler Verstärkung, jedoch ist diese auf den obigen 
Wert begrenzt. 

Die Bandbreite berechnet sich sofort aus GI. (24), der Bandbreite des parametrischen Ver- 
stärkers, wenn man das Vorzeichen von Go umkehrt, zu: 


was man auch aus GL. (58) und (59) mit vx (1) — vx max/2 finden kann. 

Sie wird also mit zunehmendem Go, d.h. mit wachsender Pumpleistung grôsser. Da Q2 — 
(2 Co Gro und Q1 = O1 C1 Gm, etwa gleich gross sind und Go — Gr, 

wird angenähert 


bei optimaler Verstärkung. 


Auch die Rauschzahl F dieses Konverters ist auf dem weiter oben angegebenen Wege 
leicht zu finden. Man erhält 


(62) 
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Bei optimaler Verstärkung ist Go = Gm 
also 


rs IG SOMRENCS 


To \ Ge Q2 Gg Gr 


wie in Gl. (51). 


Dieser parametrische Konverter hat also sehr bestechende Eigenschaften, da er stabil ist, bei 
hoher Frequenzumsetzung gute Verstärkung bietet und eine niedrige Rauschzahl hat. 


D. Der Lauffeld-Verstärker 


Die verschiedenen Arten von Resonanzkreis-Verstärkern zeigen alle verhältnismässig kleine 
Bandbreiten. Da dies zuweilen als Nachteil gewertet werden kônnte, liegt der Gedanke nahe, 
eine parametrische Verstärkung auf dem Prinzip der Lauffeldrôhren herzuleiten. Dass dies 
durchaus môglich ist, zeigt schon die folgende Überlegung. 


Gegeben sei eine koaxiale Leitung, welche einen elastischen Aussenleiter habe, den man sich 
etwa aus einer ideal leitenden, aber gummiartig dehnbaren Haut ausgeführt denke. Wenn in 
dieser Koaxialleitung nun von links nach rechts eine elektrische Welle liuft (Abb. 14), so wird 
an den Stellen z0, wo die verteilten Kapazitäten die maximale Ladung führen, auch die An- 
zichungskraft zwischen Innen- und Aussenleiter ein Maximum sein. 


SSSR SN SN SSSR INNNNNINNNNINSQNTRERRRINTRRINRIATNTS 
NVVIVWVWWWWWWWW KE III 


———— |!) 


uy=U,-cos(w;t-fB,2) 


_———_—" 


Abb. 14 Prinzip des parametrischen Lauffeldverstärkers: die koaxiale Leitung, deren elastischer Aussenleiter mit der Wellen- 
länge 42 - A1 und der Geschwindigkeit v in z-Richtung gepumpt wird, ergibt exponentiell zunehmende Amplituden der zwischen 
Innen- und Aussenleiter laufenden Welle. 


Wenn man nun an diesen Stellen maximaler Ladung den Aussenleiter von D auf D: dehnt 
und ihn an den Stellen z1 und z3 usw., wo die Ladung gerade Null ist, auf einen minimalen 
Durchmesser Do zusammendrückt, so muss man beim Aufweiten auf D1 gegen die elektro- 
statischen Kräfte Arbeit leisten. Die Spannung der laufenden Welle #1 = U : cos(oy f — Bi 7) 
steigt dann in z0 um einen kleinen Betrag an, und das wiederholt sich in 22, z4 usw. Man erhält 
also eine Welle mit zunehmenden Amplituden. Da diese Welle mit der Geschwindigkeit v nach 
rechts l'äuft, muss die Deformation des Aussenleiters ebenfalls mit der Geschwindigkeit v läings 
der Leitung laufen. Man sieht nun sofort, dass die Wellenlinge der Deformation halb so gross 
sein muss wie die Wellenläinge von "1, d. h. die «Pumpfrequenz» muss wieder f3 — 2 fi sein. 
Übrigens wird an den Stellen z1, z3 usw., wo der Aussenleiter auf kleinsten Durchmesser zu- 
sammengepresst ist, das dort gerade im Maximum befindliche magnetische Feld infolge der 
Induktivitätsverkleinerung ebenfalls verstärkt. Man müisste also durch diese laufende Pumpwelle 
in der Leitung nun eine Welle erhalten, deren Amplituden exponentiell zunehmen. Dass dies 
tatsächlich der Fall ist, zeigen die nachfolgenden Rechnungen. 
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In einem Leiter mit verteilter Induktivität Lo und Kapazität C pro Längeneinheit sei C 
wieder eine spannungsabhängige Kapazität, welche dem Gesetz 


C— Cp FE Ru 
gehorche. In dieser Leitung laufe in Richtung wachsender z eine Welle 


u1 = Ui: cos (1 t — B1 2). 
Eine weitere Welle 
Ho LUE cos («2 Ê— Ba 2) 


sei ebenfalls môglich; und dann laufe noch die Pumpwelle 
u3 = U3 : sin (3 t— Bo 2) 


Man kann dann für das Längselement der Leitung folgende Gleichungen aufstellen (Ab. 15): 


Abb.15 Ersatzschema der Leitung nach Abb. 14. 


(64) 


(65) 


Daraus folgt durch nochmalige Differentiation nach 


2 2 5 
(66) pu ee u) 
d z2 dt 
Mit 
C= Co +ku 
erhält man dann 
2 2 2 (a 
(67) is di a 
d z? df2 dr? 
Nun ist 
U = U1] FU +43 
mit 


u = U:cos(o1t—8B12), 


wobei aber Ui wieder eine Funktion von z ist, wie obige Überlegung mit dem elastischen 
Aussenleiter zeigte. 
Man setzt daher an 


(68) u = Ui : a (2) : cos (w1 f— B1 2) 
und ebenso 
(69) ua = Uz : a2 (2) : cos (wa  — B2 2) 


Die «Pumpwelle» ist dagegen in der Amplitude nicht von z abhängig, es ist also 
(70) u3 = U3 : sin (w3 — (3 2) 
ils 


Es sei angenommen, dass die Leitung so dimensioniert ist, dass nur Wellen mit den Frequenzen 
fi, fe und f3 sich darin fortpflanzen kônnen, und dass 


(71) fs=f\+fe und Ps—61 62" ser 
Dann ist zunächst 
du ; 
— = — 01? Un : a (2) cos («1 t — 1 2) 
dr? 
— @22 Uz : a2 (2) : cos («2 t — B2 2) 
— 032 : Us : sin (3 1 — f3 2). 
Bildet man nun das Quadrat 
2 = (u1 + u2 + u3)?, 


so entstehen wieder die Frequenzen 2 fi, 2 fo, 2 f3 sowie 


fi+fe, fi +3 fe + fs, fe —f, f5 —f, fs —f2, 


von denen nur f1 + fo — f3, f3 — fo — f1 und f3 —f; — fo für die weitere Rechnung zu be- 
rücksichtigen sind. Man erhält daher 


u2 = Uz Un: a (2) a2 (2) cos (63 1 — B3 2) 
+ Ui Ug * a1 (2) sin (ca t— Bo z) 
+ Uz Us : a2 (2) sin («1 t— B1 2) 


und daraus 


- = — 012: Us Us: a2 (2) cos («1 t — f1 2) 
— ©6922 Ui Ug: a (2) cos (w2 t — G2 2) 
— 632 : Ua Ui : a (2) 42 (2) : cos (w3 1 — B3 2) 
So ergibt sich für jede der drei Frequenzen fi, f2 und f3: 
22 (11) d?u . D? (u1?) 


= jLn Co: -kLo 
d 22 d 2 | dt2 


= — «12 Lo Co: U : ai (2) COS (oo é— 61 2) 


— «12 k Lo: Ua Uo : a2 (2) sin («1 t— (1 2) 


oder mit 
B12 = 1° Lo Co 

d2 (u1) 

(72) = “ = — (12 Us : a (2) : cos («1  — fi 2) 
’ : — 612 k Lo U3 Uo : a9 (2) : sin (1  — B1 2) 

Ebenso wir 

d2 (ue) : 
(73) —. = — B2? + Un : a2 (2) cos (w2  — Bo 2) 

— (592 k Lo Us Ua (2) sin («2 Ê — Bo 2) 

und 

d? ; 
(74) S SE = — 632 Us: sin (63 1 — B3 2) 


— ©32 k Lo Ur Un + a1 (à) a2 (2) : cos (w3 t— f3 7) 
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Da die Rechnung nur für kleine Signalamplituden Ui durchgeführt wird und die Pumpampli- 
tude U3 wesentlich grüsser als Us und Us ist, kann man das Glied mit U : Uo gegen das erste 
Glied vernachlässigen. 

Man hat also 


(74) A (u3) 


— — 632. Us sin (og 1 — B3 2) 


Weiterhin liefert die zweimalige Differentiation von w nach z: 


2? (m1) NES d?a (2) 


en. ee cos (co1 é— (1 z) 
2 2 


1201: CH re 
de 


— P12 Un : a1 (2) : cos (1  — fr 2). 


Da ai (2) sich nur wenig mit z ändert, ist d2 a1 (2)/d 22 klein gegen 2 81 : d a1 (2)/d z. Man 

kann daher mit genüigender Genauigkeit schreiben 

d? (u1) .dai (2) 
ù 


(75) Be Cu 


- sin (@1  — (1 2) 
d 2? 


— 812 Ui : a (2) : cos («y t — B1 2) 
Ebenso erhält man 


(76) sin («2 t — B9 z) 


— Go? Ua : a2 (2) : cos (wa t — Bo 2) 


GI. (75) und (72) ergeben zusammen 


(77) A 
und Gl. (76) liefert mit (73) 
(78) Te ER Te en 


Nochmalige Differentiation nach z liefert dann 


(9) d2 ax (2) > «12 2? k2 Lo? U3? en 
d z2 4 B1 Ba 
mit der Lôüsung 
(80) a1(z) = A-et%z— A (e%2 + e 2) 
— 2 A:cosh (x 2) 


Somit ist 
u = 2 À Un cosh (& 2) : cos («1 t — (1 2) 


Da die Leitung am Anfang bei z — 0 von der Spannung #19 — Un cos (en f) erregt wird, muss 
DPAEENIRSEINS 
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Es ist also 


(81) u1 = U: cosh (« 2) : cos (1f— f1 2) 


Weiterhin findet man aus G1. (77) und (80) 


2 B1 Ur d a1 (2) 
#0 ee 
«12 k Lo U3 Uo dZz 
2B1U : 
—_— Pr Ui -a«*sinh (x z) 
«12 k Lo U3 Uo 
Mit 
k Lo U 
(82) ner en ce 


2 V 61 Ba 


erhält man dann 


(83) 2 + | =: Ui: sinh (x 2) : cos (w2 1 — Bo 2) 


Für z — O0 muss #2 — 0 sein, da die Leitung mit fo ja nicht erregt wird, sondern die Welle u2 
erst lings der Leitung entsteht aus der Pumpleistung und der Kapazität k : u. 


Für « findet man schliesslich noch aus (71) und (82) 


x z ist die Spannungs-Verstärkung und 
le V 1 w2:k U3*l:Z 
ist die Leistungsverstärkung in Neper eines Lauffeldverstärkers der Länge L. 


Für Varactor-Dioden kann man mit k & 1 pF/Vem und Co & 1 pF rechnen. Bei ! = 40 cm 
und U3 = 0,1 Volt erhält man mit Zo = 100 Q, f1 = 0,5 GHz, fo = 1,5 GHz den Wert 
2al& 2,2 Neper & 19,5 db, also recht gute Verstärkungsgrade. 


Eine einfache Rechnung gibt Aufschluss über den Leistungstransport bei beiden Frequenzen. 


Bei der Frequenz fi ist die in der Leitung transportierte Leistung 


U:? U:2 1 Dee 
EC eo M ie 
Zo1 Zo1 4 Zoi 
Die Leistung, welche mit der Frequenz fo in der Leitung läuft, ist 
Uo? Îl 2 J U:2 2a4z U2 
P2 (fe) — 2 — Ce 2 * sinh? (x z) : UE SE ns MES SE "P;. 
Zo1 4 @1? Bo Zoi (Oyi 4 Zoi 0)] 


Es werden also auch hier die Manley-Rowe-Gleichungen 


Pianls 


(Où 2 
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erfüllt. Der Reaktor selbst liefert diese beiden Leistungen; es ist also 


A ne per 
@] ©] ©] 
oder 
PP 
RE 
1 o3 


Über die Bandbreite des Lauffeldverstärkers erhält man durch folgende Überlegung rasch 
Aufschluss : 


Wenn man annimmit, dass die Pumpfrequenz f3 vüllig starr ist, so muss bei einer Zunahme der 
Signalfrequenz f; um einen kleinen Betrag do wegen der Beziehung 


9 = 3 — 01 


die Frequenz f2 des Ausgleichkreises um den gleichen Betrag do abnehmen. Dann gilt aber 
für die Phasenkonstanten 81 und fe 


B1 + d81 = (oi + do) -W/ Lo Co 
B2 — df2 — (w2 — do) : V Lo Co 
().-(5) 
df 1 d£ 2 


Will man den Verstärker also sehr breitbandig haben, so müssten folgende drei Bedingungen 
zugleich erfüllt werden: 


oder 


(85) B1 + Be = É3 


a)" Ca) 


wobei die letzte Bedingung besagt, dass die Gruppengeschwindigkeiten für beide Wellen gleich 
sein müssen. Diese Forderung wird bei TEM-Wellen (Lecherwellen) erfüllt. 


Damit ergibt sich die einfachste Konstruktion des Lauffeldverstärkers nach Abb. 16.: 


Z 
À 07 
,IIJIJITITITITIQGIQGIQGIGÇÇKÇKWWKW,, EN 
Lez) = 7 
Eee RE 
SNNNNNNNNNNNNNNNNNEENNNNNNNNIEENNNNSNENNENENNNNENNNNNN 
Abb. 16 Prinzipieller Aufbau eines parametri- Z0; 


schen Lauffeldverstärkers nach Abb. 17. 


Das Paralleldraht-(Lecher) System 1—2 wird symmetrisch, also im Gegentakt, mit der Fre- 
quenz f3 vom Pumpgenerator erregt und ist natürlich am Ausgang mit Zo, so abgeschlossen, 
dass man reine laufende Wellen zwischen 1 und 2 hat; die in gleichen Abständen eingebauten 
Varactor-Dioden k werden also im Gegentakt gesteuert. Für das zu verstärkende Signal mit der 
Frequenz f1 erfolgt die Erregung der Leitung im Gleichtakt durch die Koppelschleife S1. Das 


11 19) 


verstärkte Signal wird durch die Schleife S1’ wieder abgenommen. Die entstehende Ausgleich- 
welle mit der Frequenz f2 wird durch die Schleife Sa ausgekoppelt. Das Ersatzschema für diesen 
Verstärker zeigt dann Abb. 17: 


Abb. 17 Ersatzschaltbild des dreikreisigen Lauffeld- 
verstärkers. 


v-k ToB 
Nun ist 
y = e2cl 
also 
“ No e—2xl 
k To B 


Die Rauschleistung No setzt sich zusammen aus der Rauschleistung No1 vom Eingang fi her 
No1 = k ToB-e?c! 


und der Rauschleistung Noo der Welle f> umgerechnet auf den Ausgang f1. Diese Umrech- 
nung liefert die Manley-Rowe-Bezichung 


es 
Noi = — No2 
2 
Nun ist 
No = TR EN ER E) 
also 
©] 
No — LB: [roetet+ GO RE (e2xl —1) 
@2 
und 
(86) 


Bei hohen Verstirkungsgraden (2& 1 > 5) ist dann 
JE 

(87) PE ER 
To @92 


Man hat also wieder eine sehr kleine Rauschzahl, welche für T — To und w1 & we zu 3 db wird. 
Die theoretisch zu erwartende unendlich grosse Bandbreite wird beschränkt durch die perio- 
dische Struktur der Leitung, da ja das k und Co der Dioden nicht stetig verteilt ist. Die Grenz- 
frequenz dieser periodisch belasteten Leitung bestimmt also die Bandbreite. 


Es bedarf nur des Hinweïses, dass dieser Lauffeldverstärker auch als Frequenzumsetzer ar- 
beitet, wenn man die verstärkte Nutzleistung mit der Frequenz f2 entnimmt. Weiterhin sei aber 
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erwähnt, dass mit diesem Lauffeld-Konverter auch das Pumpen mit der Differenzfrequenz 
f3=fe—f 


môglich ist, wobei man, wie die Rechnung zeigt, zum gleichen Gewinn kommt wie beim Lauf- 
feldverstirker mit Summenfrequenz-Pumpen. 


Zum Schluss sei noch auf folgendes hingewiesen. Im Ansatz GI. (68.70) hatten wir für w1 
und u2 ein Cosinusgesetz angenommen, für u3 dagegen ein Sinusgesetz. Nimmt man dagegen 
für u3 auch ein Cosinusgesetz an, so erhält man anstelle von GI. (77) und (78) nunmehr: 


28 RME ÆOtbloUs Ue 0 
d Z 

und 

, ù 

3262 Us: DE &22 k Lo Us * Ui * 1 (2) 
und daraus: 

d2 ay (2) «12 22 k? Lo? U32 
= — | * a1 (2) = — x? : ai (2) 
7? 4 Pi Be 


mit der Lôsung 
ai (2) = Ay-etitz = 2 A1: cos (x 2) 


sowie 

a2 (2) = —j 2x A * sin (« 2). 
Das ergibt endlich: 
(88) u1 = U : cos (x z) : cos («1 — f1 2) 


US _ . - sin (x ?) : sin («1 é — Ba 2). 


Die Verstärkung ist in diesem Falle also periodisch und für die Signalfrequenz nicht grôüsser als 1. 
Für Frequenzumsetzung von f1 nach f2 erhält man dagegen eine Leistungsverstärkung über 1 
jedesmal, wenn 

FU DT DT 


œ l = > » 
2 2 2 
ist. Sie ist dann direkt 
O2 
y = —— 
1 


wie beim stabilen Konverter [GI. (60)]. 


Der Sonderfall fi — fe ist leicht nach obigen Ausführungen durchzurechnen und ergibt 


? 1 
= ARTS D) Us N/cm 


20 


für den Fall exponentiell anwachsender Amplituden. Da er wieder eine genau einzuhaltende 
Phasenbedingung für die Pumpwelle enthält, ist er für die Praxis weniger interessant und wird 


deshalb auch hier nicht weiter behandelt. 
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E. Parametrische Rôhrenverstärker 


Die in den Abb. 10 und 13 dargestellten Ersatzschaltbilder stellen gewissermassen eine Stern- 
schaltung dar, die natürlich auch auf eine Dreieckschaltung umgerechnet werden kann, und man 
kommt so zu Abb. 18. 


A: S 


+- LE + 
À de [ 
U; Li C: C2 Lz G2 
IR ll Abb. 18 Dreikreisiger Verstärker mit nichtlinearer Kapazität in Drei- 


eckschaltung. 


Der Gang der Rechnung von Verstärkung, Bandbreite und Rauschzahl ist hier etwas abweichend 
[13, 27], doch erhält man naturgemäss wieder die gleichen Resultate wie bei Sternschaltung. 
In [27] ist gezeigt worden, dass gerade die Darstellung von Abb. 18 sehr gut geeignet ist, um 
die Eigenschaften eines parametrischen Rührenverstärkers zu untersuchen. Der durch die 
Pumpspannung u3 modulierte Elektronenstrahl einer Rôhre mit zwei Resonatoren (1 und Q>, 
welche mit Schlitzen versehen sind, durch welche der Strahl hindurchtritt, bildet den nicht- 
linearen Kondensator k, welcher beide Kreise «koppelt» (Ab. 19). 


1 20 38 
el.Stranl Kollektor 
el. Kanone a) à 
P; Abb. 19 Prinzipieller Aufbau eines dreikreisigen parametri- 


LE UNE) fi Po schenu Rôhrenverstärkers. 


Verschiedene Typen derartiger Rôhren sind schon gebaut worden, und sie haben z. T. die 
gleichen Resultate ergeben wie entsprechende Diodenverstirker, wobei allerdings der richtigen 
Ankopplung der Kreise an den Strahl mit Rücksicht auf das Rauschen der Elektronenstrômung 
besondere Aufmerksamkeit gewidmet werden musste [28, 29, 30, 31, 32, 34]. 


Die Klischees Nr. 1, 2, 4...7, 9, 10, 14...17 wurden uns in freundlicher Weise von der Zeitschrift «Fernmelde-Praxis», Berlin, 
zur Verfügung gestellt. 
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Eigenschaften von Transistoren mit inhomogen dotierter 


Basisschicht 


Von Willy Wunderlin 


Mitteilung aus dem Institut für hôhere Elektrotechnik der Eidgenüssischen Technischen Hochschule in 
Zürich 


Transistoren mit inhomogen dotierter Basisschicht weisen gegenüber Transistoren mit homogen dotierter 
Basisschicht bezüglich ihres Gleichstrom-, Niederfrequenz- und Hochfrequenzverhaltens zum Teil ab- 
weichende Eigenschaften auf. Diese Eigenschaften sowie die Formeln für das Hochfrequenzverhalten 
eines vereinfachten Intrinsic-Transistor-Modells mit exponentiell dotierter Basisschicht werden an Hand 
von aus der Literatur zusammengestellten Resultaten besprochen. Beim Hochfrequenzverhalten wird 
speziell der Einfluss der Bauform (Geometrie) auf das Ersatzschaltbild behandelt. 


Propriétés de transistors à concentration de base inhomogène. Comparés aux transistors à base homogène, ces 
transistors se distinguent par des propriétés en courant continu et alternatif partiellement différentes. Ces 
propriétés, ainsi que les formules pour le comportement de ce transistor en hautes fréquences sont dis- 
cutées à l’aide de données bibliographiques pour un modèle simplifié de transistor intrinsèque à dotation 
de base exponentielle. Pour le comportement en hautes fréquences, l’attention est prêtée spécialement à 
l'influence de la structure géométrique du transistor sur son circuit équivalent. 


Properties of transistors with nonuniform base region impurity distribution. Transistors with nonuniform base 
region impurity concentration show in part different d.c.-, L.f.- and h.f.-properties compared with tran- 
sistors with uniform base doping. These deviations and the formulae for the h.f.-behaviour of a simplified 
model of an intrinsic transistor with exponential impurity distribution are discussed and summarized 
from the literature. Special attention is given to the influence of the geometrical structure on the equivalent 
circuit. 


Einleitung 


Ausgehend von einem eindimensionalen Modell hat W. Shockley [1] im Jahre 1949 den 
Flichentransistor mit homogen dotierter Basisschicht berechnet. Die praktische Realisierung der 
dieser Berechnung zu Grunde liegenden Idee führte zum gezogenen Transistor und zu dem 
heute bereits als klassisch zu bezeichnenden legierten Transistor. Der Transport der für den 
Verstärkungsmechanismus ausschlaggebenden Minoritätsträger in der Basisschicht erfolgt bei 
einem Transistor mit homogen dotierter Basisschicht bei kleinen Stromdichten ausschliesslich 
durch langsame Diffusionsvorgänge. Die erreichbaren Grenzfrequenzen sind daher relativ niedrig 
und liegen bei etwa 10...30 MHz. Durch Verkleinerung der Basisschichtdicke kônnte zwar die 
Grenzfrequenz heraufgesetzt werden, doch nimmt dann der ebenfalls die Hochfrequenzeigen- 
schaften bestimmende Basiswiderstand zu. Dem kônnte man durch eine Erhôhung der Dotierung 
in der Basisschicht entgegenwirken, jedoch nähme dabei die Collectorsperrschichtkapazität zu, 
was cbenfalls unerwünscht ist. Dem Transistor mit homogen dotierter Basisschicht sind fre- 
quenzmässig Grenzen gesetzt, die ziemlich tief begen. Die Oszillatorfrequenzgrenze, das heisst, 
die Frequenz bei welcher die Leistungsverstärkung eins wird, liegt bei etwa 15.50 MHz [2]. 
Versuche, die Oszillatorfrequenzgrenze môglichst nach oben zu treiben, führen, abgesehen von 
technologischen Schwierigkeiten, zu einer Erniedrigung der Spannungsfestigkeit und der zu- 
lissigen Verlustleistung. 

Die Verbesserung der Hochfrequenzeigenschaften durch eine inhomogene Dotierung der 
Basisschicht geht auf Vorschläge von H. Krômer [3, 4] und J. M. Early [5] aus den Jahren 1953 
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und 1954 zurück. H. Krômer hat seinen Berechnungen ein eindimensionales Modell mit einer 
exponentiell vom Emitter zum Collector hin abnehmenden Dotierung zu Grunde gelegt. Die 
exponentielle Dotierung hat zur Folge, dass in der Basisschicht ein konstantes elektrisches Feld 
entsteht, welches die Minoritätstriger vom Emitter zum Collector treibt. Dabei werden be- 
deutend hühere Transportgeschwindigkeiten erreicht gegenüiber dem Fall, wo die Träger nur 
durch Diffusion transportiert werden. Die Grenzfrequenz des Stromverstärkungsfaktors wird 
bei gleichbleibender Basisschichtdicke wesentlich erhôht. Infolge der niedrigen Dotierung der 
Basisschicht gegen den Collector hin erreicht man gleichzeitig kleine Collectorsperrschicht- 
kapazitäten, und schliesslich wird auch der Basiszuleitungswiderstand klein, oft kleiner als bei 
äbhnlichen Strukturen mit homogen dotierter Basisschicht, weil die Basis in der Nähe des Emit- 
ters relativ hoch dotiert wird. Man erreicht damit Verbesserungen der Hochfrequenzeigenschaf- 
ten um Grôssenordnungen. Moderne Typen weisen Grenzfrequenzen in der Gegend von 
1000 MHz, Collectorkapazitäten von 1.2 pF und Basiszuleitungswiderstände von 50...200Q auf. 

In einer früher erschienenen Arbeit [6] ist darauf hingewiesen worden, dass die Struktur des 
Hochfrequenzersatzschaltbildes wesentlich von der Geometrie des Transistors abhängt. Die zur 
Zeit bekannten Bauformen mit inhomogen dotierter Basisschicht kônnen nach geometrischen 
Gesichtspunkten in drei Gruppen aufgeteilt werden [6]: Stabbauformen, Plittchenbauformen 
und Mesabauformen. 

Im folgenden wird auf einige Besonderheiten der Gleichstromkennlinien eingegangen und 
kurz das Niederfrequenzverhalten gestreift. Darauf werden die Hochfrequenzersatzschaltbilder 
eines eindimensionalen Modells mit exponentiell dotierter Basisschicht und die Ersatzschalt- 
bilder der drei verschiedenen Bauformen diskutiert. 


1. Gleichstromverhalten 


Die Gleichstromkennlinien von Transistoren mit inhomogen dotierter Basisschicht verlaufen 
prinzipiell gleich wie diejenigen von Transistoren mit homogen dotierter Basisschicht. Als 
Besonderheit ist zu erwähnen, dass viele Typen, verglichen mit dem klassischen Legierungs- 
transistor (Plättchenbauform mit homogen dotierter Basisschicht), relativ hohe Sittigungs- 
spannungenl) aufweisen. Die Sättigungsspannung ist abhängig von den statischen Stromver- 
stärkungsfaktoren «x und «x der normalen und inversen Betriebsart, sowie von den Zuleitungs- 
widerständen Ree und Rec des Emitters und des Collectors. Sie wird um so kleiner, je grôsser die 
Stromverstärkungsfaktoren &x und «r sind [7, 8], und je kleiner die Zuleitungswiderstände sind. 

Bei den Plittchenbauformen mit homogen dotierter Basisschicht ist vor allem der kleine 
Stromverstärkungsfaktor «y der inversen Betriebsart für die relativ grosse Sättigungsspannung 
verantwortlich. Da der Querschnitt des Emitterüberganges bei dieser Bauform meist bedeutend 
kleiner ist als derjenige des Collectorübergangs und das elektrische Feld in der Basis bei inverser 
Betriebsart verzôgernd auf den Trägertransport wirkt, rekombinieren bedeutend mehr Träger 
als bei Normalbetrieb. Die Zuleitungswiderstände der Plittchenbauform sind meist klein, 
während bei den Stabbauformen der Zuleitungswiderstand zum Collector vor allem bei grossen 
Strômen oft einen beträchtlichen Teil zur Sättigungsspannung beiträgt. 

Bei den Mesabauformen sind die Grôssen der Querschnitte von Emitter- und Collector- 
übergang stark verschieden. Das elektrische Verhalten eines Mesatransistors kann daher nicht 
mehr genügend genau an Hand eines eindimensionalen Modells beschrieben werden. In Abb. 1 
ist die nach geometrischen Gesichtspunkten erfolgte Herleitung eines vereinfachten Ersatzschalt- 
bildes dargestellt [9, 10, 11]. Genauere Ersatzschaltbilder führen zu verteilt über dem Basis- 
widerstand liegenden Dioden. Die Paralleldiode D (Abb. 1c) hat bei hohen Collectorsperr- 
spannungen praktisch keinen Einfluss auf das Gleichstromverhalten, hingegen wird sie im Gebiet 


1) Als Sättigungsspannung wird die zwischen Collector und Emitter liegende Restspannung be- 
zeichnet, wenn lc < 18 a«x/(1 — «x) + Îogo ist. 
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Abb. 1. Herleitung des Gleichstrom-Ersatzschaltbildes eines Mesatransistors 


a) Mesatransistor 
b) Geometrische Aufteilung in Diode und eindimensionales Transistormodell 
c) Symbolische Darstellung unter Berücksichtigung der Zuleitungswiderstände. 


der Spannungssättigung wirksam. Aus Abb. 1c ist ersichtlich, dass die Diode zu leiten beginnt, 
wenn beim Betrieb in normaler Emitterschaltung | Ucr | <| Use| wird, das heïsst, die 
Collectorspannung wird begrenzt auf 


(1) | Uce| = | UBe| — Un, 


wobei Un den Spannungsabfall über der Diode in Durchlassrichtung bedeutet. Der ideale 
Transistor in Abb. 1c kann daher gar nicht in sein eigentliches Sättigungsgebiet ausgesteuert 
werden. Je nach Grüsse des Basiswiderstandes kann die Sättigungsspannung beträchtliche Werte 
annchmen. Die beim Mesatransistor im Ersatzschaltbild immer zu berücksichtigende Parallel- 
diode kann auch bei stark unsymmetrischen Plättchenbauformen in Erscheinung treten [12, 13]. 
Bei Verwendungen als Schalter ist zu beachten, dass infolge der hohen Dotierung der Basis- 
schicht auf der Emitterseite die zulässige Emitter-Basis-Sperrspannung bei den meisten Tran- 
sistoren mit inhomogen dotierter Basisschicht sehr klein ist (Grüssenordnung 0,5...2 Volt). 


2. Niederfrequenzverhalten 


Theoretisch lässt sich zeigen, dass die hÿ-Parameter (h-Parameter der Basisschaltung) eines 
Transistors mit inhomogen dotierter Basisschicht als Funktion des Emitterstromes prinzipiell 
gleich verlaufen wie diejenigen eines Transistors mit homogen dotierter Basisschicht [4]. Absolut 
betrachtet wird der Kurzschluss-Eingangswiderstand h11n bei beiden Transistortypen durch 
dieselbe Formel beschrieben, während die übrigen hn-Parameter bei den Transistoren mit in- 
homogen dotierter Basisschicht auch von der Grüsse des Driftfeldes abhängig sind. Dabeï wirkt 
das Driftfeld im günstigen Sinne, das heisst, die Parameter h129 und | h2a | werden kleiner 
und der Stromverstärkungsfaktor ho1n wird grôsser, verglichen mit den betreffenden Para- 
metern eines Transistors mit homogen dotierter Basisschicht mit gleicher Geometrie. In den 
Abb. 2 und 3 sind die Niederfrequenz-h-Parameter der Basisschaltung eines diffundiert legierten 
(diffused base) Mesatransistors als Funktion des Emitterstromes bzw. der Collectorspannung 
dargestellt. Die Abb. 3 zeigt typisch den Einfluss des Lawinendurchbruchs (avalanche breakdown) 
(14, 15, 16, 17] auf die Niederfrequenzparameter. Durchbruchserscheinungen machen sich auch 
bei Transistoren mit homogen dotierter Basisschicht bemerkbar. 

Sicht man von den Durchbruchserscheinungen ab, so sind die Parameter h119 und h21v 
praktisch unabhängig von der Collectorspannung und die Parameter h129 und | haor | nehmen 
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20 Abb. 2. Gemessene Niederfrequenz - 4 - Parameter der Basis- 

schaltung eines diffundiert legierten p-n-p Germanium Mesatran- 

Fan 2N705 (Texas Instr.) als Funktion des Emitterstromes Ix bei 
cB = —5V. 


Abb. 3. Gemessene Niederfrequenz 
-h- Parameter der Basis- 
schaltung eines diffundiert 
legierten p-n-p Germa- | "18 ; . 
nium Mesatransistors 1-h2b [1072] 
2-N705 als Funktion der 
Collectorspannung Ucs 
bei Ig = 1 mA. 1 | 

01 1 10 40 
__— 


mit zunehmender Collectorsperrspannung ab?). Durch die Multiplikationsvorgänge in der 
Collectorsperrschicht (Lawinendurchbruch) werden sämtliche Parameter beeinflusst. Der 
Lawinendurchbruch setzt nicht bei einer bestimmten Collectorspannung plôtzlich ein, sondern 
der Collectorstrom erhëäht sich bei konstantem Emitterstrom mit wachsender Collectorsperr- 
spannung zunächst nur allmählich, um dann immer steiler anzusteigen. Infolgedessen wachsen 


2) Die Parameter Hop und | ho2r | folgen bei einem Transistor mit homogen dotierter Basisschicht 
und abrupten p-n-Übergängen einem U‘1/2-Gesetz (dw/dUcr — | Ucr |1/?). Dieses Gesetz gilt für 
Transistoren mit inhomogen dotierter Basisschicht nicht mehr, da die Basisschichtdickenmodulation bei 
diesen Transistoren nicht nur von der Collectorspannung, sondern auch von der Stôrstellenverteilung in 
der Basisschicht abhängt. 
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bei konstantem Emitterstrom und zunehmender Collectorsperrspannung auch die beiden Para- 
meter hop und | h 2 |, wobei hop sogar grôsser als eins werden kann. Da der Kurzschluss- 
Eingangswiderstand h119 und die Leerlauf-Spannungsrückwirkung h126 über den Basiszulei- 
tungswiderstand mit ho1p bzw. hosp verknüpft sind (vgl. z. B. [12]), kann deren Spannungs- 
abhängigkeit ebenfalls verstanden werden. 


3. Hochfrequenzverhalten 


Zur Herleitung des Hochfrequenzersatzschaltbildes eines Transistors wird dieser aufgeteilt 
in den sogenannten Infrinsic- Transistor und die im wesentlichen von der Geometrie und zum 
Teil auch vom Arbeitspunkt abhängigen Extrinsic-Elemente. Als Intrinsic-Transistor bezeichnet 
man ein idealisiertes Transistormodell, dessen Eigenschaften nur durch die sich ausserhalb der 
Sperrschichten abspielenden Transportvorgänge, insbesondere die Transportvorgänge in der 
Basisschicht, beschrieben werden, und das keine Elektrodenzuleitungswiderstände aufweist. 
Dementsprechend fallen Sperrschichtkapazitäten, Zuleitungs- und eventuell zu berücksichtigende 
Oberfläichenableitwiderstinde unter die Extrinsic-Elemente. Den Berechnungen des Intrinsic- 
Transistors legt man üblicherweise ein eindimensionales Modell zu Grunde. 


3.1 Ersatzschaltbild der Basisschaltung eines eindimensionalen Modells 


In seiner grundlegenden Arbeit hat H. Krômer [4] die exakten Ausdrücke für das Hoch- 
frequenzverhalten bei niedrigen Stromdichten für ein eindimensionales Modell mit exponentiell 
vom Emitter zum Collector hin abnehmender Dotierung angegeben. Davon ausgehend hat 
J.te Winkel [18] unter Vernachlässigung der Basisschichtdickenmodulation?) durch Reihen- 
entwicklung der exakten Ausdrücke einfach zu handhabende Ersatzschaltbilder hergeleitet. In 
diesem Abschnitt sollen im wesentlichen die für niedrige Stromdichten gültigen Resultate der 
Arbeit von J. te Winkel zusammengefasst werden. Auf die bei Hochstrominjektion auftretenden 
Abweichungen wird am Schluss kurz eingegangen. 

Unter Vernachlässigung der Basisschichtdickenmodulation reduziert sich das Ersatzschaltbild 
des Intrinsic-Transistors auf die Eingangsadmittanz y’119 und die vom Eingangsstrom bzw. der 
Eingangsspannung gesteuerte Stromquelle im Ausgangskreis (Abb. 4). Das Ersatzschaltbild ist 
rückwirkungsfrei und weist eine unendlich grosse Ausgangsimpedanz auf. Die Ersatzelemente 
des Intrinsic-Transistors kôünnen im allgemeinen nicht durch eine direkte Messung an einem 
wirklichen Transistor bestimmt werden. 


Abb. 4. Ersatzschaltbilder der Basisschaltung eines Intrinsic-Transistors bei vernachlässigter Basisschichtdickenmodulation 
a) mit stromgesteuerter Stromquelle, 
b) mit spannungsgesteuerter Stromquelle. 


Für die rechnerische Behandlung des Ersatzschaltbildes werden folgende Abkürzungen ein- 
geführt [18, 20]: 


3) Die Auswirkungen der Basisschichtdickenmodulation (Early-Effekt) sind bei Transistoren mit 
exponentiell dotierter Basisschicht relativ klein [4]. Sie werden beim wirklichen Transistor bei hôheren 
Frequenzen oft durch die Wirkung der Extrinsic-Elemente überdeckt [19, 20]. 
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In diesen Gleichungen bedeuten 


k Boltzmannsche Konstante 

e Betrag der Elektronenladung 

f à absolute Temperatur 

lg Emittergleichstrom 

1 Emitterwiderstand des Intrinsic-Transistors 

w Basisschichtdicke (sperrschichtfreies Gebiet) 

E Driftfeldstirke in der Basisschicht 

Uar = wE Driftspannung 

m Driftfaktor 

Dh Diffusionskonstante der Lôcher (Minoritätsträger in der Basis eines p-n-p- 
Transistors). 


Bei vernachlässigbarer Rekombination in der Basisschicht (Tr) — co, Ln — co) findet man 
mit den Gleichungen (26), (28) und (34) aus dem ersten Teil der Arbeit von H. Krômer [4] für 
die Eingangsimpedanz 


> 
fl 2 coth 0 
mi 


(5) Y'ilb = a Ur 
2 
für die Steilheit4) 
Exp L 
(6) Y'21b — - SE | 
É ( + coth z gr 0 
und für den Stromverstirkungsfaktor 
m 
_. exp 5 


ÿ DO M DO + coshO 
5Q O 


wo œ?po den Stromverstärkungsfaktor bei tiefen Frequenzen (& — 0) bezeichnet. 


4) Damit die Beziehung y’a1n = œtn y'iin erfüllt ist, müsste genau genommen die rechte Seite von 
GI. (6) mit œppo multipliziert werden. 
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Bcim Transistor mit homogen dotierter Basisschicht wird im allgemeinen in den verschiede- 
nen Formeln als Bezugsfrequenz die Kreisfrequenz 


(8) O9 = —.— 


verwendet, die bis auf einen Faktor 1,21 mit der Grenzkreisfrequenz des Stromverstärkungs- 
faktors der Basisschaltung übereinstimmt [21]. 
Beim Transistor mit exponentiell dotierter Basisschicht erweist es sich als günstig, die Kreis- 
frequenz 
m2 il 


9 O1 = & - - 
0) ts m— 1 + exp (—m") 


als Bezugsfrequenz zu wählen [18]. 


Berechnet man mit Hilfe der exakten Krômerschen Lôsung [GI. (7)] den Frequenzgang des 
Stromverstärkungsfaktors «pr als Funktion der normierten Frequenz w/«, für verschiedene 
Driftfaktoren5) m, so erhält man in der komplexen Ebene die in Abb. 5 dargestellten Kurven. 
Man ersicht aus dieser Darstellung, dass bei der Frequenz © = &w1 der Realteil des relativen 
Stromverstärkungsfaktors «pp/arno für jeden beliebigen Wert von m zwischen 0 und 9 ziemlich 
genau (+ 0,5%) auf den Wert 0,5 abgefallen ist. Das heïsst, bei der Frequenz «1 ist der Betrag 
des Collectorstromes gleich dem Betrag des Basisstromes oder, was dasselbe bedeutet: der 
Stromverstärkungsfaktor der Emitterschaltung eines Intrinsic-Transistors hat bei der Frequenz 
&w1 den Wert eins [25]. 


04 06 


-30° 


-60° 


Abb. 5. Nach GI. (7) berechnete Ortskurven des relativen Stromverstärkungsfaktors &rp/arro mit der normierten Frequenz 
«w/«1 als Parameter für verschiedene Driftfaktoren m (nach [18]). 


Für die rechnerische Behandlung des Stromverstärkungsfaktors ist die Verwendung der 
Bezugsfrequenz «1 etwas umständlich, da die Gleichung (7) hyperbolische Funktionen von 
komplexen Argumenten enthält. Man verwendet daher meist die empirisch hergeleitete 
Näherung [2, 18] 


5) Für Germaniumtransistoren mit exponentiell dotierter Basisschicht ist m1 < 8 [4]. 
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) 
exp (- D — | 
(10) 6) Xfb O,b : 


worin @, die Grenzfrequenz des Stromverstärkungsfaktors bedeutet [| «tp (,,)| = œfpo/ V2]. 
Der Winkel ® in Gl. (10) ist gegeben durch 
T 


(11) ose 


wo op den Phasenwinkel des Stromverstärkungsfaktors bei der Grenzfrequenz bezeichnet. 
Zwischen dem Winkel ® und dem Driftfaktor m findet man folgende Beziehung [18] 


(12) D — 0,221 + 0,098 m 
(D im Bogenmass). 
Ferner ist 


(13) ob = (1,21 + 0,09 #) «1. 


In Abb. 6 ist der mit der Näherungsgleichung (10) berechnete Stromverstirkungsfaktor in 
der komplexen Ebene dargestellt. Diese Gleichung gibt den Frequenzgang des Stromverstär- 
kungsfaktors mit einer Abweichung, die kleiner ist als 3%, für beliebige m bis zur Grenzfrequenz. 


9 0,2 04 06 08 1 
== 


- 90° - 60° 


Abb. 6. Nach GI. (10) berechnete Ortskurven des relativen Stromverstärkungsfaktors œrp/arpo mit der normierten Frequenz 
w/o,p als Parameter für verschiedene Driftfaktoren m. 


Ausgezogene Kurven: Genaue Rechnung nach Gl. (7) bzw. Abb. 5. 
Gestrichelte Kurven: Näherung nach Gl. (10). (nach [18]). 


Für die Steilheit y’21 kann bei tiefen Frequenzen die folgende Näherungsformel benutzt 
werden [18]: 
il 1 


(14) MAO 
NT 
ei 
worin AN einen vom Driftfaktor m abhängigen Multiplikationsfaktor bedeutet (Abb. 7). 
6) Eine ähnliche Gleichung wurde von D.E. Thomas und J. L. Moll [22] hergeleitet. 
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Abb. 7. Die verschiedenen Multiplikationsfaktoren in Abhängigkeit des Driftfaktors. 
M(0) = 3/2; N(0) = 1/3; P(0) = 1/6 (nach [18]). 


Verglichen mit der exakten Formel [GI (6)] gilt die Näherung (14) bis zu Frequenzen ©/w1 
Z 0,25 mit Abweichungen, welche kleiner als 1% sind. Bei hôhern Frequenzen wird der 
Fehler grüsser (z. B. © — 0,5 w1 : Betragsfehler 6%, Phasenfehler 1°). 

Die komplexe Eingangsadmittanz y/119 des Intrinsic-Transistors kann näherungsweise durch 
ein Parallel-RC-Glied dargestellt werden (Abb. 8). Dabei sind die in erster Näherung frequenz- 
unabhängigen Ersatzelemente durch folgende, aus einer Reïhenentwicklung der exakten Glei- 
chung (5) hervorgehende Formeln gegeben [18]: 


Mb —— le Ce! 
11 Abb. 8 Näherungsweise Darstellung der Eingangsadmittanz der Basisschaltung 
eines Intrinsic-Transistors durch ein RC-Glied. 
ET 
(15) Te 
e IE 
und 
il 
(16) Ce’b ES SERRE RE 
Moife 


Der Faktor M in G1. (16) ist wiederum abhängig von der Driftspannung. Sein Verlauf ist 
in Abb.7 dargestellt. Mit zunehmender Driftspannung nimmt die Eingangskapazität des 
Intrinsic-Transistors ab, da sowohl M als auch w1 mit zunehmendem #” ansteigen. Das durch 
die GI. (15) und (16) bestimmte Parallel-RC-Glied beschreibt den Frequenzgang der Eingangs- 
impedanz für m > 4 bis zur Frequenz «1, also über die halbe Grenzfrequenz hinaus, mit Ab- 
weichungen, welche kleiner als etwa 5% sind. Bei hôhern Frequenzen müssen die Ersatzelemente 
des Parallel-RC-Gliedes mit einem Frequenzgang behaftet werden [18], oder die Eingangs- 
impedanz muss durch ein kompliziertes Netzwerk nachgebildet werden [4, 23, 24]. Oft wird 
auch statt eines Ersatzschaltbildes ein analytischer Ausdruck verwendet [20, 23]. 

Verfahren zur experimentellen Ermittlung der für die Berechnung der Ersatzelemente not- 
wendigen Grüssen m und ©1 bzw. ©, sind in der Literatur beschrieben [20, 25, 26, 27, 28, 291. 
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3.2 Ersatzschaltbild der Emitterschaltung eines eindimensionalen Modells 


_Die beiden gebräuchlichen Ersatzschaltbilder der Emitterschaltung des Intrinsic-Transistors 
sind in Abb. 9 dargestellt. Wie in Abschnitt 3.1 wird auch hier die Basisschichtdickenmodulation 
(Early-Effekt) wiederum vernachlässigt. 
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Abb. 9. Ersatzschaltbilder der Emitterschaltung eines Intrinsic-Transistors bei vernachlässigter Basisschichtdickenmodulation. 


a) mit stromgesteuerter Stromquelle, 
b) mit spannungsgesteuerter Stromquelle. 


Bei bekannten Ersatzelementen der Basisschaltung (Abb. 4) findet man für die Eingangs- 
admittanz 


(17) Y'i1e — Y'11b (1 — tb) 
für die Steilheit 

(18) Y'21e = — '21b 
und für den Stromverstärkungsfaktor 


Xfb 


(19) Men ren re 
—Xfb 


Aus einer Reïhenentwicklung der exakten, die Rekombination in der Basisschicht berück- 
sichtigenden Gleichung für œrn findet J. te Winkel [18] für den Stromverstärkungsfaktor die 
Näherungsformel 


(20) RS er el es 


: oO 
tros 
@1 


wo «feo den Niederfrequenzwert nach Gl. (19) bezeichnet. Die Herleitung der GL. (20) erfolgte 


unter der Voraussetzung | œfp | > 2. | 
Der Frequenzgang des Stromverstirkungsfaktors &ge entspricht demjenigen eines RC- 
Gliedes. Für die Grenzfrequenz des Stromverstärkungsfaktors are der Emitterschaltung 


[|œte (ose) | = ateo / V2] folgt aus GI. (20) 
o1 


Xte0 


(21)?) ou 


In Abb. 10 sind für verschiedene Frequenzbereiche gültige Näherungen für die Eingangs- 
admittanz y'112 angegeben [18] (vgl. auch [23]). Die Näherung (Abb. 10b) 


7) GI. (21) weist eine identische Struktur auf wie die üblicherweïse für Transistoren mit homogen 
dotierter Basisschicht verwendete Näherungsformel se — wsb/æreo. Diese Formel darf für Transistoren 
mit inhomogen dotierter Basisschicht nicht mehr verwendet werden, da sich, besonders bei hohen 


Driftfaktoren, Fehler von gegen 100% ergeben kônnen. 
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(a) @) Q) Q) 


Abb.10. Näherungsweise Darstellung der Eingangsadmittanz der Emitterschaltung eines Intrinsic-Transistors (a) durch frequenz- 
unabhängige Ersatzelemente: 
b) Näherung bei tiefen Frequenzen, 
c) Näherung bei hohen Frequenzen, 
d) Näherung bei tiefen und hohen Frequenzen. 


J Î  & 
(22) Y'Ue © ie) 
&feo0 le Oifre 


kann etwa bis zu Frequenzen © — (0,1...0,2) w1 verwendet werden, wobei mit wachsendem 
Driftfaktor m1 und zunchmendem Stromverstärkungsfaktor &reo der Gültigkeitsbereich ver- 
kleinert wird. Für hôhere Frequenzen liefert die in Abb. 10c dargestellte Näherung 


il ; ojre 
- & P-r'e = 
y ile RO) 


(23) 


mit dem Multiplikationsfaktor P = f (m) nach Abb. 7 bis zu Frequenzen © = w1 Resultate, die 
bis auf 1%, mit den exakten Lôsungen übereinstimmen. Die Kombination der beiden Nähe- 
rungen ergibt eine über ein breites Frequenzgebiet gültige Approximation. 

Für viele Anwendungen, besonders bei tiefen Frequenzen, kônnen im wesentlichen die 
bereits vom Transistor mit homogen dotierter Basisschicht her bekannten Ersatzschaltbilder 
übernommen werden. Allerdings müssen dabei die Formeln durch Einführen einer neuen 
Bezugsfrequenz (w1 statt 8) und durch zusätzliche, vom Driftfaktor abhängige Multipli- 
kationsfaktoren teilweise modifiziert werden. 


3.3 Ersatzschaltbilder der verschiedenen Bauformen 


Die oben besprochenen Ersatzschaltbilder des Intrinsic-Transistors beschreiben nur das durch 
die Transportvorgänge der Minoritätsträger in den Gebieten ausserhalb der Sperrschichten be- 
stimmte elektrische Verhalten unter idealen Bedingungen. In den Ersatzschaltbildern eines 
wirklichen Transistors müssen als Extrinsic-Elemente die Sperrschichtkapazitäten, Zuleitungs- 
widerstände, eventuell vorhandene Oberflichenableitwiderstände und bei sehr hohen Frequenzen 
auch Elektrodenkapazitäten und Zuleitungsinduktivitäten berücksichtigt werden [20, 30, 31]. 
Auf den Einbezug der beiden letzteren reaktiven Komponenten wird hier verzichtet. 

Die Anordnung der Sperrschichtkapazitäten und Zuleitungswiderstände (ohmsche Wider- 
stände der verschiedenen Bahngebiete) in einem vereinfachten Ersatzschaltbild ist in erster Linie 
von der Geometrie des Transistors abhängig [11, 32, 33, 34]. Da der Transistor ein dreidimen- 
sionales Gebilde ist, müssten zur exakten Beschreibung des Verhaltens bei hôheren Frequenzen 
die den verschiedenen Volumenelementen zugeordneten Ersatzelemente entsprechend der 
Geometrie verteilt zu einem Ersatzschaltbild zusammengesetzt werden. Solche Ersatzschaltbilder 
sind aber für den Schaltungstechniker unbrauchbar. Man begnügt sich daher meist damit, ein 
einem eindimensionalen Intrinsic-Transistor entsprechendes Ersatzschaltbild (Näherung) mit 
môglichst konzentrierten Extrinsic-Ersatzelementen zu ergänzen. Es ist deshalb verständlich, 
dass solche aus wenig Elementen bestehende Ersatzschaltbilder das Verhalten des Transistors bei 
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hohen Frequenzen oft nur ungenau wiedergeben. Dies auch deshalb, weil ein aus wenigen 
Elementen bestehendes Intrinsic-Ersatzschaltbild schon selber nicht der Wirklichkeit entspricht. 
Auf den ersten Blick scheint es, als käme die Stabbauform (Abb. 11a) dem eindimensionalen 


Modell am nächsten und sie habe daher ein einfaches Ersatzschaltbild. Leider ist dies nicht der 
Fall. 


(a) 


Dane 


Rec’ lc 


Abb. 11. Stabbauform 
a) Geometrie 
b) Aufteilung in einzelne Teïltransistoren durch Ne 
horizontale Schnitte bb! 
c) Vereinfachtes Ersatzschaltbild. 
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Teilt man den Transistor durch horizontale Schnitte in einzelne Teiltransistoren auf (Abb.11b), 
so sieht man, dass jeder Teil infolge des einseitig angebrachten Basisanschlusses einen andern 
Basiszuleitungswiderstand aufweist [32]. Infolgedessen sind bei normalem Betrieb die Emitter- 
p-n-Übergänge der obern Teiltransistoren weniger stark in Durchlassrichtung gepolt als die- 
jenigen der untern Teiltransistoren. Je hôher der Emittergleichstrom wird, um so stäirker wird 
der Hauptanteil dieses Stromes in die untern Teiltransistoren gedrängt. Dies hat zur Folge, dass 
der bei tiefen Frequenzen Ohmsche Basiszuleitungswiderstand mit zunehmendem Emittergleich- 
strom abnimmit. 

Bei hôhern Frequenzen muss ein weiterer Effekt berücksichtigt werden. Da die untersten 
Teiltransistoren die hôchsten Strôme aufweisen, sind auch die Speicherkapazitäten ihrer Intrinsic- 
Transistoren (im Ersatzschaltbild des Intrinsic-Transistors, Abschnitt 3.1, mit Ce’n’ bezeichnet) 
am grôssten. Da je zwei Speicherteilkapazitäten in Serie geschaltet einen Basisteilwiderstand 
überbrücken (am Modell der Abb. 11b betrachtet), so nimmt der durch ein einziges konzentrier- 
tes Element dargestellte Basiszuleitungswiderstand mit zunehmender Frequenz ab. R. L. Pritchard 
[32] hat gezeigt, dass das Ersatzschaltbild einer Stabbauform mit einseitigem Basisanschluss durch 
ein mit einer komplexen Basiszuleitungsimpedanz zpn” versehenes Ersatzschaltbild eines ein- 
dimensionalen Intrinsic-Transistors dargestellt werden kann. Die Impedanz 2pp° kann in sehr 
grober Näherung durch ein Parallel-RC-Glied ersetzt werden (Abb. 110). Die Näherung wird 
genauer, wenn Rpp’ und Cpp’ frequenzabhängig angesetzt werden. 
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Als weitere Extrinsic-Elemente müssen dem Ersatzschaltbild die Emittersperrschichtkapazität 
Ce und die Collectorsperrschichtkapazität Ce beigefügt werden. Die Emittersperrschichtkapazität 
wird oft als unabhängig vom Emitterstrom angenommen [20, 35]. Genau genommen müsste 
aber deren Strom- bzw. Spannungsabhängigkeit berücksichtigt werden [27, 28]. Die Emitter- 
sperrschichtkapazität beeinflusst vor allem bei kleinen Emitterstrômen das Hochfrequenzver- 
halten wesentlich, da dann C4 und Ce von der gleichen Grôssenordnung sind. Bei grôssern 
Strômen und relativ kleinen Collectorsperrspannungen muss oft parallel zur Collectorsperr- 
schichtkapazität noch die von der Basisschichtdickenmodulation herrührende Collectordiffu- 
sionskapazität [35] eingeführt werden. 

Da der Basisanschluss in vielen Fällen das Emittergebiet überlappt (Abb. 11a), muss auch die 
von dieser Überlappung herrührende «base-overlap»-Kapazität Cer im Ersatzschaltbild berück- 
sichtigt werden [36]. Diese Kapazität kann bei hôheren Emitterstrômen mit der induktiven 
Eingangsadmittanz des Transistors zu Resonanzerscheinungen Anlass geben. Der an den Elek- 
troden gemessene Stromverstärkungsfaktor kann daher in einem gewissen Frequenzbereich 
grôüsser werden als &fpo, obwohl für den Intrinsic-Transistor | «gp | < &fbo ist. 

Der Emitterzuleitungswiderstand ist infolge des niederohmigen Materials meist vernach- 
lässigbar klein. Hingegen ist oft der Collectorzuleitungswiderstand Re’ ins Ersatzschaltbild ein- 
zubeziehen, da der Collector bei Stabbauformen im allgemeinen aus sehr hochohmigem Material 
besteht. 

Die Plittchenbauform (Abb. 12a) [6] weist das einfachste Ersatzschaltbild auf. Es genügt für 
die meisten Zwecke, wenn man dem Ersatzschaltbild des Intrinsic-Transistors die Emitter- und 
Collectorsperrschichtkapazitäten Ce und C& und den ohmschen Basiszuleitungswiderstand bei- 
fügt (Abb. 12b). Da Emitter- und Collectormaterial bei dieser Bauform sehr niederohmig sind, 
erübrigen sich weitere Zuleitungswiderstinde. 


Abb. 12. Plättchenbauform 
a) Geometrie 
b) Vereinfachtes Ersatzschaltbild. 


Zur Herleitung des Ersatzschaltbildes kann man aus der Plättchenbauform durch einen zylin- 
drischen Schnitt eine Stabbauform mit zirkularem Basisanschluss herausschneiden [32]. Der 
Basiszuleitungswiderstand zerfällt dann in einen zwischen Emitter- und Collectorübergangs- 
ebene liegenden inneren Teil und in einen äusseren Teil, der durch das zwischen Ringbasis- 
anschluss und der Peripherie von Emitter- und Collectorpille liegende Material gebildet wird. 
Der innere Basiszuleitungswiderstand ist, wie derjenige der Stabbauform, vom Emittergleich- 
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strom und von der Frequenz abhängig. Der äussere Zuleitungswiderstand ist konstant. Mit 
steigendem Emitterstrom nimmt der innere Basiszuleitungswiderstand ab, da nur noch ein 
schmaler Bereich an der Peripherie des Emitter-p-n-Übergangs als effektiver Emitter wirksam 
ist. Der Anteil des inneren Widerstandes zum Gesamtwiderstand ist daher, abgesehen vom 
Bereich kleiner Emitterstrôme, vernachlässigbar, so dass es für die meisten Fälle genügt, den 
Basiszuleitungswiderstand durch einen einzigen strom- und spannungsunabhängigen Wider- 
stand Rpr darzustellen. 

Zur Herleitung des Wechselstromersatzschaltbildes der Mesabauform (Ab. 13a) zerlegt man 
diese in eine Stabbauform und verteilt über dem Basiswiderstand angebrachte Dioden (Abb.13b), 
die den gegenüber dem Emitterquerschnitt grossen Collector-Basis-Übergang berücksichtigen 
[11, 33, 34]. Das Ersatzschaltbild besteht daher aus demjenigen der Stabbauform und den Ersatz- 
schaltbildern der verteilt über dem Basiswiderstand liegenden gesperrten Dioden, welche durch 
ihre Sperrschichtkapazitäten repräsentiert werden. Das Collectormaterial der Mesabauform ist 
meist hochohmig, was durch die Seriewiderstände im Collectorkreis berücksichtigt wird 
(Abb. 13c). Für den praktischen Gebrauch ist ein solches Ersatzschaltbild viel zu kompliziert. 
Man vernachlässigt daher die der Stabbauform zugeordnete Basiszuleitungsimpedanz z, und 
ersetzt das verteilte Basiswiderstands-Collectorkapazitätsnetzwerk entweder durch ein T-Glied 


oder durch ein x-Glied (Ab. 13d und e) [11, 19, 37]. 


Ho JR CERN 


Abb. 13. Mesabauform 
a) Geometrie : 
b) Aufteilung in eine Stabbauform und verteilt über dem Basiswiderstand angeordnete Dioden 
c) Ersatzschaltbild mit verteiltem Basiswiderstands-Collectorkapazitäts-Netzwerk 
d, e) Vereinfachte Ersatzschaltbilder. 


Den hier dargestellten Ersatzschaltbildern ist gemeinsam, dass sie aus einem Teil bestehen, 
der das Verhalten eines eindimensionalen Intrinsic-Transistors beschreibt, und aus geeignet an- 
gebrachten Extrinsic-Elementen, welche speziell die Geometrie berücksichtigen. Dieses Prinzip 
kann auch auf die Darstellung der Emitterschaltung übertragen werden [19, 32]. 
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Damit das Hochfrequenzverhalten eines Transistors einigermassen den Tatsachen entspre- 
chend beschrieben werden kann, muss man für jede der drei zurzeit bekannten Bauformen das 
ihr entsprechende Ersatzschaltbild verwenden. Man muss sich dabei bewusst sein, dass diese 
Ersatzschaltbilder sowohl bei niedrigen als auch bei hohen Frequenzen nur näherungsweise 
gelten. Bei niedrigen Frequenzen spielt oft die vernachlässigte Basisschichtdickenmodulation 
eine Rolle, und bei hohen Frequenzen, oberhalb etwa der halben Grenzfrequenz, ist die Dar- 
stellung der Eingangsadmittanz der Basisschaltung des Intrinsic-Transistors durch ein einfaches 
RC-Glied zu ungenau. Ferner ist zu beachten, dass eine Plättchenbauform, vor allem wenn die 
Collectorpille nicht zentrisch zur Emitterpille liegt, oft besser durch das Ersatzschaltbild eines 
Mesatransistors (Abb. 13d oder e) beschricben wird [38]. Der Collectorzuleitungswiderstand 
kann dabei weggelassen werden. 

Zum Schluss sei noch darauf hingewiesen, dass den in Abschnitt 3 zusammengestellten Resul- 
taten ausser den üblichen, für den Bereich niedriger Injektionsdichten geltenden Annahmen 
noch folgende Beschräinkungen zu Grunde liegen: 


1. In der Collectorsperrschicht sollen keine Multiplikationserscheinungen (Lawinendurch- 
bruch) auftreten. 

2. Die Trägerlaufzeit durch die Collectorsperrschicht soll, verglichen mit der Laufzeit durch 
die Basisschicht, vernachlässigbar klein sein. Die Laufzeit durch die Collectorsperrschicht 
(5, 28, 35] spielt vor allem bei Transistoren mit sehr hohen Grenzfrequenzen eine Rolle. 


Bei Hochstrominjektion, wenn die Konzentration der in die Basis injizierten Minoritätsträger 
grôsser ist als die Stürstellenkonzentration, muss nach B. Schneider und M. J. ©. Strutt [39] im 
Eingangskreis des Intrinsic-Transistors eine induktive Komponente berücksichtigt werden. 

Die vorliegende Arbeit wurde ermôglicht durch Mittel aus den Arbeitsbeschaffungskrediten 
für wissenschaftliche Forschung des Bundes. Der Verfasser müchte hierfür, sowie Herrn PD Dr. 
W. Guggenbühl und Herrn Prof. Dr. M. Strutt für wertvolle Anregungen und Diskussionen, 
seinen besten Dank aussprechen. 
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